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Samenvatting
In de evolutie van elektrische aandrijvingen naar hogere performanties voor een
lagere kostprijs neemt e´e´n type motor een bijzondere positie in: de geschakelde re-
luctantiemotor. Hoewel de basisprincipes van deze motor al bijna 200 jaar gekend
zijn, is er vooral in de laatste tientallen jaren opmerkelijke vooruitgang geboekt
bij het ontwikkelen van aandrijvingen met geschakelde reluctantiemotoren. De
voornaamste reden hiervoor is de spectaculaire technologische evolutie op het ge-
bied van vermogenselektronica en processoren, essentie¨le componenten voor het
optimaal aansturen van de motor.
De werking van de geschakelde reluctantiemotor berust op de opeenvolgende be-
krachtigingen van de fasen van de motor, waarbij een krachtwerking optreedt tus-
sen de stator en rotor van de machine. Essentieel hierbij is dat de opeenvolgende
bekrachtigingen synchroon met de rotorpositie gebeuren, teneinde een continue
krachtwerking te realiseren. Omwille van deze reden worden geschakelde reluct-
antiemotoren meestal voorzien van een sensor die gemonteerd wordt op een asuit-
einde. De positie-informatie uit deze sensor wordt dan door de sturing aangewend
om de fasen van de motor op de juiste ogenblikken te bekrachtigen.
Ee´n van de belangrijkste nadelen van een dergelijke sensor is zijn kostprijs. Voor
lage vermogens kan deze kostprijs ongeveer even groot zijn als de kostprijs van de
motor. Daarnaast moet de sensor ook nauwkeurig gemonteerd worden en neemt
hij extra plaats in. Tenslotte brengt de sensor ook de betrouwbaarheid van de aan-
drijving in het gedrang. De fijnmotoriek en elektronica in de sensor zijn in veel
gevallen niet bestand tegen sterke trillingen, hoge temperaturen of stofrijke om-
gevingen: dit zijn normaalgezien omstandigheden waar de uiterst robuuste con-
structie van de geschakelde reluctantiemotor tot zijn recht komt.
Omwille van deze redenen is er reeds veel onderzoek verricht naar methoden om
de motor aan te sturen zonder een mechanische positiesensor. De nodige positie-
informatie wordt dan bekomen uit de metingen van elektrische spanningen en/of
stromen. Een nadeel is echter dat er geen unieke methode bestaat die toepasbaar
is over een groot belastings- en snelheidsbereik van de motor. Bovendien vereisen
de meeste sensorloze methoden de kennis van de magnetische karakteristieken
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van de motor. De berekening of opmeting van deze karakteristieken is over het
algemeen zeer tijdsintensief. Gemeenschappelijk aan alle bestaande methoden
is dat er spanningen worden opgedrongen aan de machine en dat de rotorpositie
geschat wordt uit het opgemeten stroomantwoord.
Dit proefschrift beschrijft een sensorloze methode die gebaseerd is op de excitatie
van elektrische eigenfrequenties in de aandrijving. Deze eigenfrequenties vinden
hun oorsprong in de uitwisseling van energie tussen de inductieve fasen van de
machine en de parasitaire capaciteiten in de motor, convertor en de kabel die beide
verbindt.
In de eerste twee hoofdstukken van dit proefschrift worden de energie-omzetting
en de sturing van de geschakelde reluctantiemotor beschreven. Op het einde van
het tweede hoofdstuk wordt een overzicht gegeven van de bestaande methoden
voor sensorloze positieschatting. Deze hoofdstukken zijn bedoeld als achter-
grondinformatie omtrent de werking van geschakelde reluctantiemotoren.
Hoofdstuk 3 is het meest fundamentele hoofdstuk van dit proefschrift. In een eer-
ste deel beschrijft het hoe de combinatie van motor en convertor kan beschouwd
worden als een resonant circuit. Dit circuit is gekarakteriseerd door een positie-
afhankelijke elektrische eigenfrequentie, die typisch in de orde van tientallen ki-
lohertz ligt. Bij deze frequenties worden de optredende resonanties sterk gedempt
door geı¨nduceerde wervelstromen in het blikpakket van de motor.
In het tweede deel wordt beschreven hoe de elektrische resonanties van de aan-
drijving kunnen gee¨xciteerd en opgemeten worden. Tijdens de normale werking
van de aandrijving zijn de eigenfrequenties waar te nemen in de spanningsslinge-
ringen die optreden na het herstel van de vrijloopdiodes. Omdat het diodeherstel
echter sterk afhankelijk is van de voorafgaande stroomflanken en temperatuur zijn
de metingen niet zeer bruikbaar voor positieschatting. Een zeer belangrijk resul-
taat van dit proefschrift is de vaststelling tot de eigenfrequentie van het systeem
kan gee¨xciteerd worden door het aanleggen van een ultrakorte spanningspuls over
een stroomloze fase. Met deze puls wordt voldoende energie in het systeem ge-
bracht om een elektrische slingering in de fasespanning tot stand te brengen.
In hoofdstuk 3 - en in de rest van dit proefschrift - is ervoor gekozen om de theore-
tische modellen en resultaten dadelijk te toetsen aan metingen die gedaan worden
op een proefopstelling bestaande uit een 6x4 geschakelde reluctantiemotor en een
asymmetrische-brug convertor die aangestuurd wordt door middel van een DSP
(digital signal processor).
Hoofdstuk 4 start met de beschrijving van hoe de rotorpositie kan bepaald worden
uit de resonanties. Indien de slingering van de fasespanning gemeten wordt met
een vaste tijdsvertraging ten opzichte van de ultrakorte spanningspuls die de reso-
nantie exciteert, vormen de resulterende spanningswaarden een positiesignatuur
van de gee¨xciteerde fase. Op basis van een eenvoudig ongedempt model wordt de
voptimale tijdsvertraging bepaald die de positieresolutie maximaliseert. Er wordt
aangetoond dat er een nauwkeurige positieschatting mogelijk is bij nullast.
In het tweede deel van het hoofdstuk wordt aangetoond dat het systeem bij een be-
paalde positie gekenmerkt is door drie eigenfrequenties, een gevolg van de induc-
tieve koppeling tussen de fasen van de motor. Aan de hand van een eigenmode-
analyse wordt echter aangetoond dat de invloed van deze koppeling op de eigen-
frequenties over het algemeen te verwaarlozen is.
Het hoofdstuk wordt afgesloten met een studie van de invloed van hysteresis op
de sensorloze positieschatting. Hiervoor wordt gebruik gemaakt van een transie¨nt
wervelstroommodel dat gekoppeld wordt aan een Preisach-hysteresismodel. De
analyse wordt beschouwd als een belangrijke bijdrage van het werk, ondermeer
omdat de studie van de invloed van hysteresis op sensorloze controle in de litera-
tuur nagenoeg onbestaande blijkt. Uit de analyse kan afgeleid worden dat hyste-
resis bij hoge snelheden kan zorgen voor een afwijking op de positieschatting.
Het eerste deel van hoofdstuk 5 concentreert zich op de positieschatting tijdens
de normale werking van de motor. In eerste instantie wordt de invloed van de in-
ductieve en capacitieve koppeling tussen de motorfasen beschreven. De koppeling
zorgt met name voor de aanwezigheid van een gedempt oscillerende geı¨nduceerde
spanning in de onbekrachtigde fasen van de motor. Indien de resonantie gee¨xci-
teerd wordt op het regimedeel van deze spanning kan de invloed van de koppeling
echter grotendeels gee¨limineerd worden. Deze methode geeft aanleiding tot een
genormeerde positiesignatuur; op basis van deze signatuur kan de rotorpositie
geschat worden, onafhankelijk van de tussenkringspanning en snelheid. De me-
thode berust echter op een nauwkeurige tijd-synchronisatie tussen de ultrakorte
spanningspulsen en de pulsbreedtemodulatie in de actieve fase. Een direct ge-
volg van deze synchronisatie is dat er een bovengrens bestaat voor de maximale
PWM-frequentie waarmee de stroomregeling gebeurt.
In het tweede deel van hoofdstuk 5 wordt de positieschatting besproken in de ge-
vallen dat de voor- of na-ijlende fase met betrekking tot de stroomvoerende fase
gekozen wordt voor de excitatie van resonanties. Voor een continue positieschat-
ting worden bij voorkeur beide fasen afwisselend gebruikt, maar dit gaat ten koste
van een meer complexe implementatie. Indien er enkel commutatie-ogenblikken
moeten geschat worden volstaat het gebruik van de na-ijlende fase.
In hoofdstuk 6 wordt de invloed op de positieschatting bestudeerd van werkings-
toestanden waarin de geschakelde reluctantiemotor normaliter uitblinkt: (korston-
dige) overbelasting en een uitgebreid snelheidsbereik.
Een belangrijke bijdrage vormt de studie van de magnetische interactie tussen de
motorfasen bij een varie¨rende belastingstoestand. Deze interactie ontstaat door de
lokale verandering van de permeabiliteit in ijzerregio’s die door magnetische cir-
cuits van verschillende fasen gedeeld worden. Uit eindige-elementenberekeningen
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en experimenten blijkt dat de belastingsafhankelijke afwijkingen in de positiesig-
natuur quasi lineair met de stroom in de actieve fase varie¨ren. Door middel van
een gepaste lineaire interpolatie kan de invloed van de magnetische interactie gro-
tendeels gecompenseerd worden. Deze compensatie vereist slechts e´e´n parameter
per fase, die via een eenvoudige aligneringsproef kan worden opgemeten.
Het tweede deel van hoofdstuk 6 beschrijft de invloed van de temperatuur op
de positieschatting. Hieruit blijkt enerzijds dat de motortemperatuur een verwaar-
loosbare invloed heeft op de positieschatting. Anderzijds treedt er wel een variatie
op in de waargenomen resonanties bij een varie¨rende junctietemperatuur van de
vermogenselektronische schakelaars. Deze variatie is echter zodanig dat de in-
vloed op de positiesignaturen kan gecompenseerd worden indien een meting of
schatting van de junctietemperatuur voorhanden is.
Hoofdstuk 6 wordt afgesloten met een studie van het snelheidsbereik van de sen-
sorloze aandrijving. Hieruit blijkt dat bij snelheden boven de basissnelheid van de
motor nog een goede commutatie kan verzekerd worden. Door het discrete karak-
ter van de positieschatting is er wel een snelheidsafhankelijke variatie op de ge-
schatte commutatie-ogenblikken. Deze variatie kan echter verkleind worden door
een aantal relatief eenvoudige maatregelen in de sturing. Het hoofdstuk wordt af-
gesloten met een theoretische voorspelling van de maximale snelheid waarbij de
sensorloze methode nog kan gebruikt worden.
Tenslotte worden in hoofdstuk 7 nog eens de belangrijkste resultaten van dit proef-
schrift vermeld. Er worden verder ook een aantal ideee¨n gegeven met betrekking
tot verder onderzoek van de sensorloze methode bij geschakelde reluctantiemo-
toren, maar ook voor motoren die weinig of geen reluctantie-effecten vertonen,
zoals borstelloze gelijkstroommotoren.
Summary
Over the years electrical drives have shown rising performance levels at decreas-
ing cost. Within this evolution, one particular motor type stands out: the switched
reluctance motor. Although the basic working principles of the motor have been
known for more than 200 years, it is in the last few decades that significant
progress has been made in switched reluctance drives. This progress is mainly
due to technological advances in the field of power electronics and signal process-
ing, both of which are essential components of the motor control.
In the switched reluctance motor a continuous torque is realized by the excitation
of subsequent motor phases in synchronism with the rotor. Therefore, information
about the rotor position is an essential element in the drive control. In most cases
the rotor position is measured by means of a mechanical position sensor mounted
on a shaft end. The position information provided by the sensor is then used by
the control to excite the proper stator phases.
The major drawbacks of a mechanical position sensor are its cost and the need
to mount it in an accurate way on the motor shaft. The sensor also reduces the
reliability of the drive, especially when the drive is subjected to strong mechan-
ical vibrations, high temperatures or dust. In such conditions the motor has an
outstanding performance, but the position sensor remains the bottleneck of the
drive.
Because of these reasons intensive research of sensorless methods, i.e. control
methods which do not rely on a mechanical position sensor, has been carried
out in the last few decades. Sensorless methods retrieve the position information
from the measurement of electrical voltages and/or currents. A drawback of these
methods is that there is not a unique method which operates over the entire load
and speed range of the motor. Moreover, most of the methods require a time-
intensive measurement or calculation of the magnetic characteristics of the motor.
In this work a sensorless method is presented which is based on the excitation of
electrical resonances in the drive system. These resonances originate from an en-
ergy exchange between the inductive motor phases and the parasitic capacitances
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which are present in the motor, converter and the cable connecting both.
The first two chapters provide the reader with background information about the
operation of switched reluctance drives. The energy conversion and control as-
pects are described and an overview of existing sensorless methods is given.
In chapter 3 some essential foundations are laid for the rest of this work. The
first part describes how a resonant circuit can be defined by the combination of
motor and converter. The resonant circuit is characterized by a position-dependent
resonance frequency, which is typically in the range of several tenths of kilohertz.
In this range of frequencies, the occurring resonances are strongly damped due to
induced eddy currents in the magnetic core of the machine.
The second part of chapter 3 describes how the electrical resonances can be trig-
gered and measured. A first trigger mechanism is inherent to the normal operation
of the drive: at the end of each phase excitation cycle a phase voltage resonance
can be observed after recovery of the freewheeling diodes. However, as the diode
recovery depends strongly on temperature and on the current slope before recov-
ery, the oscillating voltage waveform is not suitable for the retrieval of position
information.
A second resonance trigger mechanism involves the application of very short volt-
age pulses to an idle motor phase. By applying such a pulse sufficient energy is
injected into the system so that an oscillation at the resonance frequency can be
observed in the phase voltage after the application of the pulse.
The theoretical models and results presented in chapter 3 and the subsequent chap-
ters of this work are validated with measurements on a set-up comprised of a 6x4
switched reluctance machine and an asymmetrical bridge converter which is con-
trolled by a digital signal processor.
The first part of chapter 4 describes how the rotor position can be retrieved from
the measured phase voltage resonances. If the resonances are measured with a
fixed time delay with respect to the short voltage pulse, a voltage value is obtained
for each rotor position. The voltage-versus-position data can be interpreted as a
position signature of the excited phase. A simple model of the undamped system
is presented which allows to estimate the time delay that yields the maximum
position resolution. It is shown that accurate position information can be retrieved
at no-load.
The second part of chapter 4 models the three-phase drive as a system which is
characterized by three eigenfrequencies. Due to the inductive coupling between
the motor phases the excitation of one phase leads to resonances in all phases.
An eigenmode analysis shows that for most machines, the effect of the inductive
coupling on the resonance waveforms can be neglected.
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The third part of chapter 4 analyzes the influence of hysteresis on the sensorless
position estimation. For this goal, a transient eddy current model is coupled to
a Preisach hysteresis model. The analysis shows that hysteresis can introduce a
position estimation error at high speeds.
The first part of chapter 5 deals with the position estimation during normal op-
eration of the motor. Due to the capacitive and inductive coupling between the
motor phases a switching action in one phase induces a damped oscillatory volt-
age waveform in idle phases. If resonance is triggered when the induced voltage
waveform has damped out to a steady-state value, the effect of the coupling can
be largely compensated for. The superposition of resonances on the induced volt-
age waveform in an idle phase leads to a normalized position signature which is
independent of the dc-link voltage and speed. However, an accurate time synchro-
nization has to be maintained between the excitation of a resonance and the pulse
width modulation in the active phase. The resulting timing condition leads to a
maximum value for the pulse width modulation frequency that can be used.
The second part of chapter 5 discusses the effects on the position estimation in the
case that the trailing or the leading phase with respect to the active phase is chosen
for resonance triggering. If continuous position estimation is required, both the
leading and trailing phase should be used in an alternative way, at the cost of a
more complex implementation of the algorithm. However, if only commutation
instants are required the trailing phase provides enough information.
The switched reluctance motor excels in operating conditions characterized by
(short-term) high overloads or high speeds. The influence of these conditions on
the position estimation is analyzed in chapter 6.
The first part of chapter 6 describes the influence of cross-saturation on the po-
sition estimation. Cross-saturation originates from the fact that the motor core
contains magnetic circuit parts which are typically shared by different phases. If
these parts saturate due to the excitation of one phase, this will lead to a change of
the magnetic characteristics of all other phases sharing these parts. Finite element
calculations and measurements show that the load-dependent deviations in the
position signature vary in a quasi-linear way with the current in the active phase.
Therefore, the influence of cross-saturation can be compensated for by means of
a linear interpolation. The interpolation requires one extra parameter per phase.
This parameter can be easily measured by means of an alignment test.
The second part of chapter 6 analyzes the influence of temperature on the posi-
tion estimation. It is shown that the motor temperature has a negligable influence.
However, the junction temperature of the power semiconductors has a consider-
able influence on the voltage resonance waveforms. The resulting effect on the
position signature can be compensated for if a measurement or estimation of the
junction temperature is available.
xThe third part of chapter 6 analyzes the speed limit of the resonance-based sensor-
less drive. It is shown that proper commutation can be realized at speeds above the
base speed of the machine. It has to be taken into account that a speed-dependent
error on the commutation instant occurs, due to the discrete character of the posi-
tion estimation. However, this error can be reduced by means of some measures
which are relatively easy to implement in the control. The chapter is concluded
by a theoretical prediction of the maximum speed at which the sensorless drive
could operate.
Finally, chapter 7 presents an overview of the most important results of this work.
Furthermore, some suggestions for further research are made, both in the field
of switched reluctance motors and motors which do not/hardly exhibit reluctance
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1.1 Korte geschiedenis en kenmerken
In de wereld van de elektrische motoren heeft de geschakelde reluctantiemotor
(Eng.: switched reluctance motor, SRM) steeds een bijzondere plaats ingeno-
men. De eerste elektrische motor [1] dateert uit de jaren 1830 en was in feite
een geschakelde reluctantiemotor, hoewel die benaming toen nog niet werd ge-
bruikt. In 1842 werd de eerste elektrische locomotief, op basis van een gescha-
kelde reluctantiemotor, ingezet op de lijn van Glasgow naar Edinburgh. In de
jaren daarna verdween de SRM min of meer van het toneel door de uitvinding van
de gelijkstroom- en asynchrone motor.
Aan het einde van de jaren 1960 beleefde de geschakelde reluctantiemotor een
heropleving door de opkomst van de moderne vermogenselektronica. Deze maakte
het mogelijk om de stroom te commuteren tussen de opeenvolgende fasen van de
motor zonder dat er mechanische componenten aan te pas kwamen. Hierdoor kon
magnetische energie gerecupereerd worden en kwam ook een einde aan de (spec-
taculaire) vonkvorming tengevolge van de vroegere mechanische commutatie.
In 1979-1980 verscheen er een aantal wetenschappelijke artikels van onderzoeks-
groepen verbonden aan de universiteiten van Leeds en Nottingham, waarin fun-
damentele ontwerpsregels en modellen werden voorgesteld. Deze betekenden de
definitieve doorbraak van de motor. Het aantal artikels en patenten heeft sindsdien
een gestage toename gekend tot het begin van de jaren 2000.
Vooral onder impuls van SR Drives Ltd., een spin-off van de universiteiten van
Leeds en Nottingham, is de commercialisering van SRMs gestart in de jaren
1980. Tegenwoordig wordt de motor vooral in een aantal nichemarkten gebruikt,
waar zijn specifieke eigenschappen een voordeel bieden ten opzichte van meer
2 1.1. Korte geschiedenis en kenmerken
(a) θ = −45◦ - rotor ongealigneerd ten op-
zichte van fase C.
(b) θ = −22.5◦ - rotor halfweg gealigneerd
met fase C.
(c) θ = 0◦ - rotor gealigneerd met fase C.
Figuur 1.1. Dwarsdoorsnede van een 6x4 geschakelde reluctantiemotor voor verschil-
lende rotorhoeken.
all-round motoren.
De belangrijkste kenmerken van de geschakelde reluctantiemotor worden verdui-
delijkt aan de hand van een schematische dwarsdoorsnede van een motor, zie fi-
guur 1.1.
Het magnetische deel van de motor bestaat uit gelamelleerd blik, waarin uitsprin-
gende polen (tanden) zijn aangebracht. In het voorbeeld hebben de stator en de ro-
tor respectievelijk zes en vier uitspringende polen. Men spreekt dan ook over een
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(a) Magnetische delen van stator en rotor
(bron: [2])
(b) Bewikkelde Stator en rotor (bron:
SR Drives Ltd.)
Figuur 1.2. Voorbeelden van geschakelde reluctantiemotoren.
6x4 geschakelde reluctantiemotor. Door de aanwezigheid van deze uitspringende
polen zijn zowel de stator als de rotor gekenmerkt door een variabele reluctantie.
Het elektrische deel van de motor bestaat uit geconcentreerde wikkelingen die
rond de statorpolen zijn aangebracht. Twee of meer van deze wikkelingen zijn,
meestal in serie, verbonden met elkaar en vormen e´e´n fase van de motor. In het
voorbeeld van figuur 1.1 zijn telkens twee wikkelingen van tegenover elkaar ge-
legen statorpolen in serie geschakeld en ontstaan er dus 3 fasen, die met A, B, C
aangeduid zijn. Op de rotor zijn er geen wikkelingen noch magneten voorzien.
Indien e´e´n van de fasen een stroom voert ontstaat hierdoor een magnetisch veld
dat de neiging zal hebben om een rotorpool naar de bekrachtigde statorpool toe
te trekken. In het geval van figuur 1.1(b) zou de bekrachtiging van fase C leiden
tot een verdraaiing van de rotor in tegenwijzerzin. Zodra de rotorpool in lijn komt
met de statorpool, voorgesteld in figuur 1.1(c), kan fase B bekrachtigd worden.
Hierdoor ontstaat een krachtwerking tussen de statorpolen van fase B en een vol-
gend paar rotorpolen. De rotor draait hierdoor verder in tegenwijzerzin. Om een
continue rotatie te krijgen moet de stroom dus cyclisch van de ene naar de andere
fase ‘geschakeld’ worden, wat geleid heeft tot de benaming geschakelde reluc-
tantiemotor. Karakteristiek aan dit schakelen of ‘commuteren’ van de stroom is
dat een cyclische excitatie van de fasen in wijzerzin (C → B → A → C . . .) in
figuur 1.1 leidt tot een verdraaiing van de rotor in tegenwijzerzin en vice versa.
Figuur 1.2 toont voorbeelden van een onbewikkelde geschakelde reluctantiemotor
met 8 statorpolen en 6 rotorpolen (a) en van een bewikkelde motor met 12 stator-




Bij het bekrachtigen van een fase van de motor met een stroom i ontstaat er een
gekoppelde flux ψ. De verhouding tussen deze grootheden definieert men als de
(koorde-)inductantie L:
ψ = L(θ, i)i. (1.1)
De notatie van (1.1) geeft aan dat de inductantie in geschakelde reluctantiemoto-
ren een (sterke) afhankelijkheid vertoont van zowel de rotorpositie θ als de fase-
stroom i. In eerste instantie zullen we echter de stroomafhankelijkheid verwaar-
lozen.
In figuur 1.1(a) bevindt de rotor zich in een ongealigneerde positie ten opzichte
van fase C. Omdat de magnetische veldlijnen een grote luchtspleet moeten over-
bruggen tussen stator en rotor is de reluctantie van het magnetische circuit zeer
groot. Voor een gegeven stroom i in de fase is de fluxopbrengst ψ, en dus ook de
ongealigneerde inductantie Lu, minimaal.
In figuur 1.1(c) is de rotor gealigneerd met fase C. In deze positie is de lucht-
spleet tussen de stator- en rotorpolen zeer klein. Voor een gegeven stroom i is de
gekoppelde flux, en dus ook de gealigneerde inductantie La, maximaal.
Tussen deze twee extremale posities varieert de inductantie tussen de minimum-
en maximumwaarde, zoals getoond in het vereenvoudigde inductantieprofiel van
figuur 1.3. Het is intuı¨tief duidelijk dat de motor geen koppel kan uitoefenen als
de rotor in de gealigneerde of ongealigneerde positie staat. Wordt de rotor vanuit
de gealigneerde positie licht gedraaid zal er, bij excitatie van de fase, een kop-
pel ontstaan dat de rotor terug zal trachten te aligneren. De gealigneerde positie
komt overeen met een stabiel evenwichtspunt. Wordt de rotor echter vanuit de on-
gealigneerde positie licht gedraaid, dan zal een koppel ontstaan dat de rotor doet
verder draaien tot alignering is bereikt met de bekrachtigde fase. Het koppel is dus
steeds gericht naar de dichtstbijzijnde gealigneerde positie, overeenkomend met
de maximale inductantie La. Hieruit volgt dat, opdat de motor een aandrijvend
koppel zou leveren, de fasen moeten bekrachtigd worden in de positie-intervallen
waar de corresponderende fase-inductantie een stijgend verloop heeft. Deze si-
tuatie is weergegeven in figuur 1.3. Moet daarentegen de motor een remmend
koppel uitoefenen, moeten de fasen bekrachtigd worden op ogenblikken waar de
fase-inductantie een dalend verloop heeft.
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Figuur 1.3. Vereenvoudigd inductantieprofiel voor e´e´n fase van een 6x4 SRM.
1.2.2 Werkelijk inductantieprofiel
Het inductantieprofiel van figuur 1.3 vertoont geen stroomafhankelijkheid. Dit
wil zeggen dat het magnetische materiaal zich lineair blijft gedragen in de aan-
wezigheid van hoge veldsterktes en dus geen verzadiging vertoont. Het is perfect
mogelijk om een geschakelde reluctantiemotor te construeren die nergens verza-
digt; dit kan bijvoorbeeld door een overdreven grote luchtspleet en/of een grote
bliksectie te gebruiken. Een dergelijke motor zal echter een laag koppel per vo-
lume hebben en met een overgedimensioneerde convertor moeten werken. Zoals
we verder zullen zien is (lokale) verzadiging in de motor een gunstige en dus
gewenste eigenschap.
Beschouwen we opnieuw de motor in de gealigneerde stand ten opzichte van fase
C, zie figuur 1.1(c). We definie¨ren de mmk F als het aantal ampe`rewindingen
rond e´e´n statorpool van de motor:
F = wi/2. (1.2)
Beschouwen we nu een veldlijn die de (dubbele) luchtspleet oversteekt en zich
sluit langs het statorjuk. Als aan deze veldlijn de gesloten contour C geassocieerd
wordt, volgt uit de wet van ampe`re:∮
C
~H · ~dl = wi = 2F . (1.3)
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(a) θ = −30◦. (b) θ = −22.5◦.
(c) θ = −15◦. (d) θ = 0◦.
Figuur 1.4. Uitbreiding van lokale verzadiging in stator- en rotorpolen bij toenemende
overlapping, bij een fasestroom van 10 A.
De kringintegraal in (1.3) is op te splitsen in een magnetische spanningsval (mmk-
val) in het ijzer en in de lucht. In de gealigneerde positie is de mmk-val over de
luchtspleet het kleinst; bij stijgende bekrachtigingsstroom bereikt het magnetische
veld in het blik snel de verzadigingsgrens. Dit leidt tot een toestand waarbij de
volledige stator- en rotorpool, en eventueel ook stator- en rotorjuk, verzadigd zijn.
Figuur 1.4(d) toont deze verzadigingstoestand. De inductieB bereikt zijn hoogste
waarde in de donkerste gebieden.
Beschouwen we nu de overgang van de ongealigneerde naar de gealigneerde toe-
stand. Zodra een rotorpool begint te overlappen met een bekrachtigde statorpool
zal het blik lokaal verzadigen in de hoeken van de overlappende polen, zelfs bij
een relatief beperkt aantal ampe`rewindingen. Dit komt omdat de flux gedwon-









Figuur 1.5. Eenfasig vervangingsschema.
gen wordt de luchtspleet over te steken door een beperkte sectie, corresponderend
met de overlappingsregio. Naarmate de overlapping groter wordt breidt het ver-
zadigde gebied zich uit in de polen. Bij volledige overlapping zijn de polen quasi
volledig verzadigd. Deze geleidelijke overgang is voorgesteld in figuren 1.4(a)–
(d). Voor deze situatie is het inductantieprofiel eveneens voorgesteld in figuur 1.3.
De inductantie bereikt hierbij een maximale waarde La,sat.
1.2.3 Dynamische vergelijkingen
De energie-omzetting bij bekrachtiging van e´e´n fase van de machine kan afgeleid





Deze vergelijking stelt dat de fasespanning v samengesteld is uit een ohmse span-
ningsval over de statorweerstand R van de fase en een geı¨nduceerde spanning
door de tijdsvariatie van de gekoppelde flux ψ. Wegens de positie- en stroomaf-












Deze vergelijking vertaalt zich in het eenfasig vervangingsschema van figuur 1.5.
Naast de statorweerstandR bestaat dit schema uit de raaklijninductantieL∂ en een
emk van beweging. Deze laatste is evenredig met de motorsnelheid ω = dθ/dt.
1.2.4 Flux-stroom diagram
De energie-omzetting in de machine kan het best beschreven worden door de dy-
namische vergelijking (1.4) te combineren met een diagram waarin de gekop-
pelde flux ψ wordt uitgezet als functie van de (positieve) fasestroom i. Een der-
gelijk diagram is voorgesteld in figuur 1.6. De ongealigneerde positie wordt in
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Figuur 1.6. Energie-omzetting bij constant gehouden fasestroom.
het diagram vertegenwoordigd door een rechte waarvan de helling, overeenkom-
stig (1.1), gelijk is aan de ongealigneerde inductantie Lu. De gealigneerde positie
komt overeen met een kromme waaraan de raaklijn in de oorsprong een helling
heeft die gelijk is aan de onverzadigde inductantie La voor lage bekrachtiging;
voor hoge bekrachtiging treedt verzadiging op. Door de punten A en B lopen
magnetiseringscurven die corresponderen met posities tussen de ongealigneerde
en gealigneerde stand.
De energieconversie tijdens de bekrachtiging van een fase wordt nu nader bestu-
deerd aan de hand van figuur 1.6. Hierbij wordt een trajectorie beschouwd van A
naar B, wat overeenkomt met een kleine rotatie bij een constant gehouden fase-
stroom i. In de verdere afleiding worden joule- en ijzerverliezen verwaarloosd.
De door de bron geleverde elektrische energie Wel tussen A en B kan afgeleid
worden op basis van de spanningsvergelijking (1.4):
dWel = vidt (1.8)
= Ri2dt+ idψ (1.9)
≈ idψ. (1.10)
In figuur 1.6 komt dit overeen met de oppervlakte van rechthoek ABCD.
Deze toegevoerde energie wordt deels omgezet in mechanische arbeid Wm en
deels in een verandering van opgeslagen magnetische energie Wmag. De verande-








= opp(OBC)− opp(OAD). (1.12)
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Hieruit volgt de geleverde mechanische arbeid
dWm = dWel − dWmag (1.13)
= opp(ABCD) + opp(OAD)− opp(OBC) (1.14)
= opp(OAB). (1.15)
Deze arbeid is in figuur 1.6 voorgesteld door het oppervlak tussen de twee mag-
netiseringscurven waartussen de hoekvariatie is beschouwd.
Definie¨ren we nu de co-energieWco als het complement van de magnetische ener-
gie Wmag,





dan zien we dat deze energie overeenkomt met de oppervlakte onder een magne-
tiseringscurve. Wordt de definitie (1.16) gedifferentieerd, dan volgt samen met
(1.10):
dWco = ψdi+ idψ − dWmag (1.18)
= ψdi+ dWel − dWmag (1.19)
= ψdi+ dWm. (1.20)
Bij constante stroom (di = 0) is de geleverde mechanische arbeid dus gelijk aan
de verandering van de co-energie:
dWm = dWco|i=cte. (1.21)
Daar de mechanische arbeid gelijk is aan het product van het elektromagnetische








Op basis van de hierboven besproken energie-omzetting voor een kleine hoekva-
riatie dθ kan de globale bekrachtigingscyclus voor e´e´n fase van de motor voorge-
steld worden onder de vorm van een trajectorie die wordt doorlopen in het (i−ψ)
diagram. Afhankelijk van de snelheid van de motor neemt de trajectorie twee on-
derscheiden vormen aan. De bespreking gebeurt hierbij voor motorwerking van
de machine.
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Figuur 1.7. Gesimuleerde golfvormen van spanning, stroom, gekoppelde flux en koppel
voor de drie fasen bij hoge snelheid. Naast de fasekoppels is ook het totale koppel van de
drie fasen aangeduid.
Hoge snelheid
Figuur 1.7 toont typische golfvormen van fasespanning, fasestroom, gekoppelde
flux en koppel voor een bekrachtigingsscyclus bij hoge snelheid (een snelheid die
groter is dan de basissnelheid van de machine, zoals verder wordt gedefinieerd).
Deze golfvormen vertalen zich in een trajectorie in het (i − ψ) diagram van fi-
guur 1.8.
Vertrekkend van punt O, in de buurt van de ongealigneerde positie, wordt een
positieve spanning V aangelegd. Uit de dynamische spanningsvergelijking (1.4)
volgt dat de stroom en de gekoppelde flux zullen toenemen. Initieel gebeurt dit
vrij snel, omdat de inductantie weinig varieert in de buurt van de ongealigneerde
positie. Zodra de overlapping begint is er echter een sterke toename van de in-
ductantie als functie van de positie, waardoor een tegen-emk e(ω) ontstaat die de
stroomopbouw zal afremmen. Vanaf een kritische snelheid kan de stroom niet
verder toenemen en ontstaat er een maximum in de stroomvorm. In figuur 1.8 ge-
beurt dit bij het punt A. Kort voor de rotor de gealigneerde positie bereikt (punt B)
wordt een negatieve spanningspuls aangelegd. Hierdoor dalen de stroom en flux,




Figuur 1.8. Gesimuleerde bekrachtigingscyclus bij hoge snelheid.
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geholpen door de tegen-emk, snel tot nul; de trajectorie sluit zich in de oorsprong
O van het diagram.
De energie-omzetting kan aldus opgesplitst worden in twee delen.
Figuur 1.8(a) toont het interval waarbij de gekoppelde flux ψ stijgt van 0 tot zijn
maximale waarde ψmax. De oppervlakte Wm1 tussen de trajectorie 0AB en de
magnetiseringscurve door B stelt hierbij de geleverde mechanische arbeid voor.
Bovenop deze arbeid heeft de bron nog een extra hoeveelheid energie Wmag1 ge-
leverd die opgeslagen werd in het magnetische veld. Deze magnetische energie is
voorgesteld door het gearceerde gebied.
In het tweede deel van de cyclus wordt de gekoppelde flux ψ van zijn maximale
waarde afgebouwd tot 0, zie figuur 1.8(b). Tijdens deze fase wordt verder mecha-
nische arbeid Wm2 geleverd. Verder vloeit een deel Wmag2 van de magnetische
energie terug naar de bron.
De volledige cyclus is weergegeven in figuur 1.8(c). De totale geleverde mecha-
nische arbeid is Wm = Wm1 +Wm2.
Lage snelheid
Bij lage snelheid is de emk van beweging verwaarloosbaar ten opzichte van de
aangelegde voedingsspanning V . Omdat er geen natuurlijke stroombegrenzing
is door de emk moet de stroom door een regelaar op zijn wenswaarde gehouden
worden. In figuren 1.9 en 1.10 gebeurt dit door een hysteresisregeling.
Vertrekkend van punt O wordt een positieve spanning V aangelegd om de stroom
snel te laten toenemen tot de wenswaarde iw, zie figuur 1.10(a). Deze waarde
wordt bereikt op het ogenblik dat stator- en rotorpolen beginnen te overlappen,
bij punt A. Vanaf dit ogenblik wordt de stroom verder op de constante waarde
iw geregeld1, tot kort voor de volledige overlapping bij punt B. Bij verwaarlo-
zing van verliezen is de geleverde mechanische arbeid in het punt B gelijk aan
de oppervlakte Wm1 tussen de trajectorie OAB en de magnetiseringscurve door
B. Bovenop deze arbeid heeft de bron nog een extra hoeveelheid energie Wmag1
geleverd die opgeslagen werd in het magnetisch veld.
In het tweede deel van de cyclus wordt de fase invers gepolariseerd om de stroom
vanaf de waarde iw snel te laten afnemen tot nul, zie figuur 1.10(b). Tijdens deze
fase wordt verder mechanische arbeidWm2 geleverd. In figuur 1.10(b) is dit echter
nauwelijks te zien; de stroomafbouw gebeurt voldoende snel zodat de rotorpositie
1Indien de bekrachtiging voldoende laag is zal de motor bij een constante stroom iw een con-
stant koppel uitoefenen, waardoor de stroomregeling equivalent is met koppelregeling. Bij hogere
bekrachtiging, zoals in het voorbeeld van figuur 1.9, is het koppel niet meer constant. Dit wordt
nader besproken in paragraaf 1.2.5.
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Figuur 1.9. Gesimuleerde golfvormen van spanning, stroom, gekoppelde flux en koppel
voor de drie fasen bij lage snelheid. Naast de fasekoppels is ook het totale koppel van de
drie fasen aangeduid.
in het tijdsinterval van stroomafbouw weinig verandert. Het deel Wmag2 van de
magnetische energie vloeit terug naar de bron.
Voor de volledige cyclus, figuur 1.10(c), geldt dat er een hoeveelheid Wm = Wm1
+ Wm2 aan mechanische arbeid wordt geleverd.
Met het (i, ψ) diagram kan de energie-omzetting in de geschakelde reluctantie-
motor aanschouwelijk voorgesteld en berekend worden. Het diagram kan echter
even goed gebruikt worden om de energie-omzetting in andere motortypes te be-
schrijven. Als voorbeeld wordt de energie-omzetting in een gelijkstroommachine
en een borstelloze gelijkstroommachine aan de hand van het (i, ψ) diagram be-





Figuur 1.10. Gesimuleerde bekrachtigingscyclus bij lage snelheid.
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Energieverhouding en goedheidsgraad
Uit de diagramma’s voor hoge en lage snelheid volgt dat de bron in staat moet
zijn om aanzienlijk me´e´r energie te leveren dan de mechanische arbeid alleen. Bij
het bereiken van het punt B blijkt dat een hoeveelheid mechanische energie Wm1
omgezet is. De bron heeft echter een extra hoeveelheid energie Wmag1 moeten
leveren voor de opbouw van het magnetische veld in de machine. Hoewel deze
extra energie voorbij punt B deels omgezet wordt in mechanische arbeid Wm2
en deels gerecupereerd wordt (Wmag2) betekent dit toch dat de bron moet over-
gedimensioneerd worden ten opzichte van het nominale vermogen van de motor.
In [3] wordt een globale kwaliteitsfactor voorgesteld. De ‘goedheidsgraad’ (Eng.:
goodness factor) wordt gedefinieerd als de verhouding van de elektromechanisch





Het energetische product Q is gelijk aan het product van de maximale waarden
van stroom en gekoppelde flux; in het (i − ψ) diagram is Q de oppervlakte van
de kleinste rechthoek die de doorlopen trajectorie omsluit. De goedheidsgraad
(1.23) drukt uit in welke mate de verzadigde tandflux φsat en de bekrachtiging F
aangewend worden voor energie-omzetting. De goedheidsgraad kan daarom als
een equivalente cos(φ) beschouwd worden zoals bij conventionele AC machines,




In paragraaf 1.2.4 werd e´e´n bekrachtigingscyclus van de geschakelde reluctantie-
motor besproken. De energie die tijdens de cyclus in mechanische arbeid wordt
omgezet volgt daarbij uit de oppervlakte van de trajectorie in het (i−ψ) diagram.
Als het aantal fasen m en het aantal rotorpolen NR van de motor gekend zijn, kan
het gemiddelde koppel van de machine berekend worden.
Voor e´e´n omwenteling van de rotor ziet elke statorpoolNR rotorpolen voorbijtrek-
ken. Bijgevolg is de arbeid geleverd door e´e´n fase van de machine gegeven door
NRWm, met Wm de door de trajectorie omsloten oppervlakte in e´e´n cyclus. De
over e´e´n omwenteling mechanisch omgezette energie van alle fasen is bijgevolg
gegeven door
Wm(tot) = mNRWm. (1.24)
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Deze energie is tevens gelijk aan de arbeid geleverd door het gemiddelde koppel
Tgem over een hoekverdraaiing van 2pi radialen:
Wm(tot) = Tgem2pi. (1.25)
Gelijkstellen van (1.24) en (1.25) leidt tot het verband tussen het gemiddelde kop-






Uit energetisch oogpunt is het gemiddelde koppel, en dus het gemiddelde mecha-
nische vermogen, van belang. Ogenblikkelijk kan het koppel echter een sterke
variatie vertonen ten opzichte van zijn gemiddelde waarde. Het verloop van het
koppel voor een gegeven bekrachtigingsstroom als functie van de rotorhoek noemt
men het statische koppelprofiel. Dit profiel kan uit de magnetiseringscurven bere-
kend worden met (1.22). Figuur 1.11 toont de (opgemeten en berekende) statische
koppelprofielen van een 6x4 SRM voor verschillende stroomwaarden. De SRM
waarop de figuur betrekking heeft is de motor waarop experimenten zijn uitge-
voerd in het kader van dit proefschrift. Gegevens over deze motor zijn te vinden
in bijlage B.
In figuur 1.11 is het koppel nul in de ongealigneerde (θ = 0◦) en gealigneerde
(θ = 45◦) stand2. Vanaf het begin van de overlapping (hier voor θ = 10◦) vindt
er een sterke koppeltoename plaats. Tijdens verdere overlapping blijft het koppel
constant, althans voor lage waarden van de fasestroom.
De hoogte van dit koppelplateau kan theoretisch berekend worden door het be-
schouwen van een 2D-model (met eenheidsdiepte 1 m) van twee overlappende
tanden. De mate van (lineaire) overlapping tussen de tanden wordt hierbij aange-
duid met de verplaatsing x. Er wordt ondersteld dat de overlapping voldoende is
om aan te nemen dat het veld in de luchtspleet tussen beide tanden homogeen is.
We doen hierbij de analyse voor twee gevallen, namelijk voor perfect permeabel
en perfect verzadigbaar materiaal.
1. Beschouw vooreerst het geval waarbij het materiaal zich perfect permeabel
gedraagt (µ→∞). In dit geval is er geen magnetische spanningsval in het
materiaal en komt de mmk F integraal over de luchtspleet met breedte g te
2Met uitzondering van figuur 1.11, die werd overgenomen uit hoofdstuk 3 van [4], wordt in dit
proefschrift de gealigneerde positie steeds bij 0◦ ± n · 90◦ gekozen, met n ∈ N; de ongealigneerde
positie komt overeen met 45◦ ± n · 90◦.
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Figuur 1.11. Statische koppelprofielen van de 6x4 SRM uit de proefopstelling. De onge-
aligneerde positie komt overeen met 0◦, de gealigneerde met 45◦.
staan. De inductie in de luchtspleet is dan





In dit geval neemt de flux lineair toe met de verplaatsing x:


















De ogenblikkelijke kracht tussen de tanden wordt bekomen door afleiden
van de co-energie naar de verplaatsing x, bij constante stroom i (of con-











2. In een tweede geval beschouwen we materiaal dat perfect verzadigbaar is.
Beneden de verzadigingsinductie Bsat gedraagt een dergelijk materiaal zich
lineair met permeabiliteit µ. Boven de verzadigingsdrempel Hsat neemt de
inductie een constante waarde Bsat aan.
Bij voldoend lage mmk is het gedrag lineair en is de magnetische span-
ningsval in het materiaal verwaarloosbaar tengevolge van de hoge µ. Naar
analogie met het hiervoor besproken gedrag bij oneindige permeabiliteit is




Indien daarentegen bij hogere mmk de verzadigingsdrempel overschreden
wordt neemt de inductie de constante waarde Bsat aan. Een verplaatsing x
leidt dan tot een lineaire toename van de flux:
φ = Bsatx. (1.37)
Het hypothetische geval waarbij het materiaal onmiddellijk verzadigt (Hsat =
0) geeft een bovengrens voor de co-energie:
Wco < BsatFx (1.38)
en dus een bovengrens voor de uitgeoefende laterale kracht tussen e´e´n stator-
en rotortand:
F < BsatF . (1.39)
Voor eenzelfde bekrachtiging F en maximale inductie B = Bsat treedt er een
quasi-verdubbeling op van de kracht (1.39) bij verzadigd materiaal ten opzichte
van de kracht (1.36) in lineair materiaal. Deze winst in krachtwerking werd voor
het eerst beschreven in [5].
Werkelijke materialen zijn noch perfect permeabel noch perfect verzadigbaar, zo-
dat bij voldoende overlapping de kracht tussen (1.36) en (1.39) ligt. Toch blijkt dat
de kracht op ree¨el materiaal eerder bij (1.39) aanleunt [5]. Dit resultaat beklem-
toont het belang van (lokale) verzadiging in het materiaal, zoals reeds geı¨llustreerd
aan de hand van figuur 1.4.
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De koppeldaling in de buurt van de gealigneerde positie kan echter niet verklaard
worden aan de hand van het hierboven gebruikte model. De reden is dat het model
geen rekening houdt met spreidingsflux; hiermee wordt de flux bedoeld die niet
door de luchtspleet ter hoogte van de overlapping loopt. Een quantitatieve benade-
ring van de overlapping waarbij de koppeldaling begint op te treden is gegeven in
hoofdstuk 3 van [4]. Er wordt daarbij uitgegaan van het feit dat de spreidingsflux
weinig varieert met de positie en dus gelijk kan worden gesteld aan de waarde in
ongealigneerde toestand:
φσ = Bσbp, (1.40)
met bp de breedte van de tand en Bσ de inductie aan de basis van de tand. Bij
overlapping x bestaat de flux door de basis van de tand uit de luchtspleetflux
Bsatx en de spreidingsflux:
φb = Bσbp +Bsatx. (1.41)
De flux aan de tandbasis kan echter niet veel groter worden dan de flux waarbij de
basis verzadigt:
φb,sat = Bsatbp. (1.42)






Met toenemende bekrachtiging vergroot de spreidingsflux, en dus ook de induc-
tie Bσ aan de tandbasis in ongealigneerde positie. Uit (1.43) volgt dan dat de
kritische overlapping daalt bij toenemende bekrachtiging, wat ook zichtbaar is in
figuren 1.9 en 1.11.
Koppelrimpel
Uit het statische koppelprofiel van figuur 1.11 blijkt dat de fase bij bekrachtiging
een koppel kan leveren over een hoekbereik van 45◦. Voor een algemene SRM is
deze absolute koppelzone bepaald door pi/Nr. Het koppel blijft echter maar vrij
constant over een smaller bereik. De (mmk-afhankelijke) breedte van het koppel-
plateau definieert men als de effectieve koppelzone [6]. In figuur 1.11 bedraagt de
effectieve koppelzone bij een stroom van 10 A ongeveer 22◦.
Zoals eerder vermeld vinden er mNR bekrachtigingscycli plaats per omwenteling
van de rotor. Als op elk ogenblik hoogstens e´e´n fase bekrachtigd wordt, dan
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Voor een 6x4 SRM bedraagt de commutatiehoek 30◦. De effectieve koppelzone
is echter kleiner. Dit betekent dat er bij opeenvolgende eenfasige bekrachtigingen
(met eenzelfde stroom) wel continu koppel kan geleverd worden, maar dit koppel
is niet constant.
Indien mag ondersteld worden dat de fasen onafhankelijk zijn, volgt het totale
koppel uit superpositie van de koppelbijdragen van de afzonderlijke fasen. In de
zones waar het eenfasige koppelprofiel afwijkt van het plateau leidt dit tot een
verlaagd koppel. Dit resulteert in een koppelrimpel. Deze is duidelijk zichtbaar in
figuur 1.9. De grootte van de koppelrimpel wordt gedefinieerd als de verhouding





Het verkleinen of wegwerken van de koppelrimpel is het onderwerp geweest van
intensief onderzoek. Voorgestelde maatregelen komen ofwel neer op construc-
tieve ingrepen of op wijzigingen in de sturing van de motor, of een combinatie
van beide.
• Op constructief vlak kan men bredere stator- en rotortanden gebruiken, zo-
danig dat de effectieve koppelzone toeneemt tot de waarde van de commu-
tatiehoek. Energetisch gezien is dit echter een ongunstige maatregel. Door
de verbreding van de tanden (en de bijhorende verbreding van het statorjuk)
verkleint de beschikbare gleufsectie waarin de geleiders liggen. Hierdoor
moet de (thermisch toegelaten) bekrachtiging dalen, resulterend in een da-
ling van het gemiddelde koppel volgens (1.39). Daarnaast neemt bij het
gebruik van bredere tanden de ongealigneerde inductantie toe, resulterend
in een kleinere oppervlakte in het (i−ψ) diagram, waardoor het gemiddelde
koppel verder verlaagt.
Om toch een vlak koppel te krijgen bij eenzelfde bekrachtigingsstroom voor
de verschillende fasen kan overgegaan worden naar meerfasige excitatie. In
de intervallen waar het koppelplateau wegvalt wordt dan een supplemen-
taire fase bekrachtigd die dit koppelverlies moet opvangen. Door een ge-
paste combinatie van tandbreedte en jukdikte kan hiermee een zeer sterk
gereduceerde koppelrimpel bekomen worden. Hierbij is dan wel een ont-
werp op basis van een numerieke methode (zoals bijvoorbeeld eindige ele-
menten) aangewezen. Over het algemeen zullen er bij meerfasige excitatie
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immers delen van het statorjuk verzadigen omdat twee fasen dezelfde mag-
netische weg moeten delen. Er is dan geen sprake meer van ontkoppeling
tussen de fasen. De mate van deze magnetische interactie (Eng.: cross-
saturation) kan aangepast worden teneinde een zo vlak mogelijk koppel-
profiel te krijgen in de intervallen waar de twee fasen werkzaam zijn [4].
Verder is nog op te merken dat bij meerfasige excitatie niet alleen het ge-
ometrische ontwerp van belang is, maar ook de manier waarop de wikke-
lingen zijn aangesloten. Bij voorkeur is de polariteit van aanliggende fasen
tegengesteld, omdat daardoor korte fluxpaden ontstaan. In vergelijking met
lange fluxpaden (zelfde polariteit bij aanliggende fasen) leidt dit tot een
kleinere mmk-val in het juk van de machine [7].
• Om een vlakker koppelprofiel te krijgen kan men ook kiezen voor een wij-
ziging in de sturing. Daarbij wordt de eenfasige excitatie met constante
stroom vervangen door een meer ingewikkelde sturing, waarbij de fase-
stroom in afhankelijkheid van de positie gestuurd wordt. Men spreekt dan
van stroomprofilering (Eng.: current profiling). In een voorbeeld van een
dergelijke implementatie [8] wordt (bij lage snelheid) een kritische rotor-
positie θc gedefinieerd waarbij twee fasen elk een even groot koppel leve-
ren bij eenzelfde stroom. Dit punt komt overeen met het snijpunt van de
statische koppelkarakteristieken voor verschillende fasen. Op elk ogenblik
wordt de meest ‘dominante’ fase gebruikt voor koppelproductie. Indien de
wenswaarde voor het koppel niet gehaald wordt door deze fase, wordt het
ontbrekende koppel aangevuld door ook de niet-dominante fase te bekrach-
tigen.
Koppel-snelheid-karakteristieken
In vergelijking met andere motortypes heeft de geschakelde reluctantiemotor een
uitgebreid veldverzwakkingsgebied.
Figuur 1.12 toont het geı¨dealiseerde koppel-snelheid-profiel van een SRM. De
basissnelheid (Eng.: base speed) ωb van de machine speelt hier een analoge rol
als de nominale snelheid bij draaiveldmachines. De basissnelheid is de hoogste
snelheid waarbij het nominale koppel nog kan geleverd worden. Deze snelheid
hangt af van de voedingsspanning, motorgeometrie en materiaalparameters. Voor
hogere snelheden kan er niet meer aan stroomregeling gedaan worden en werkt de
motor in single-pulse mode. Het koppel wordt dan gestuurd door het wijzigen van
de in- en uitschakelhoek van de fasen. In ‘boost mode’ worden de in- en uitscha-
kelhoeken in dezelfde mate vervroegd naarmate de snelheid toeneemt. Vanaf de
snelheid ωp wordt de inschakelhoek nog vervroegd met stijgende snelheid, maar
wordt de uitschakelhoek constant gehouden. Bij deze werking spreekt men van
‘advanced mode’.
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Figuur 1.12. Geı¨dealiseerd koppel-snelheid-profiel en vermogen-snelheid-profiel.
In het vervolg van dit proefschrift wordt met het begrip ‘hoge snelheid’ het snel-
heidsbereik bedoeld waarin de motor in single-pulse mode bedreven wordt (snel-
heden boven de basissnelheid van de machine).
1.3 Convertoren
Er bestaat een groot aantal convertortopologiee¨n voor geschakelde reluctantiemo-
toren. De keuze van de convertor hangt voornamelijk af van de eisen gesteld door
de toepassing, zoals kostprijs, efficie¨ntie, snelheidsbereik, de graad van flexibili-
teit van de stroomregeling en de nood aan onafhankelijkheid tussen de fasen.
Ruwweg kan men de convertoren indelen op basis van het aantal gestuurde ver-
mogensschakelaars per fase.
1. Een van de meest gebruikte convertoren voor geschakelde reluctantiemo-
toren is de asymmetrische-brug convertor, zoals afgebeeld in figuur 1.13.
Elke fase bestaat hierbij uit 2 gestuurde schakelaars, alsook 2 vrijloopdi-
odes. Elke schakelaar is bemeten voor de tussenkringspanning Vdc en de
maximale fasestroom I , wat leidt tot een Volt-Ampe`re rating van 12VdcI
voor de volledige convertor.
Bij het aansturen van de schakelaars Q1 en Q2 komt de spanning Vdc over
fase A te staan. De stroom neemt toe en de bron levert elektrische energie
aan de motor. Bij het uitschakelen van beide schakelaars gaan de vrijloop-
diodes in geleiding en wordt de fase invers gepolariseerd met de spanning
−Vdc. De uitdovende fasestroom loopt hierbij terug naar de bron, waardoor
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Figuur 1.13. 3-fasige asymmetrische-brug convertor.
er energie gerecupereerd wordt. Indien e´e´n van de schakelaars aangestuurd
wordt loopt de stroom door het vrijlooppad bestaande uit deze schakelaar
en een diode. Tijdens de vrijloop blijft de flux in de machine ongeveer
constant en is er geen energie-uitwisseling met de bron.
De belangrijkste voordelen van deze convertor zijn:
• onafhankelijkheid van de fasen. De fasen kunnen afzonderlijk aan-
gestuurd worden. De convertor beschikt daardoor ook over een grote
fouttolerantie; bij een fout in e´e´n van de fasen kunnen de andere onge-
stoord blijven verder werken (weliswaar met een gereduceerd koppel).
Voor toepassingen waar betrouwbaarheid van uiterst belang is, is dit
een groot pluspunt.
• flexibiliteit van de (stroom)controle. De convertor laat vrijloop toe.
Dit kan in het bijzonder een voordeel zijn in toepassingen waar een
minimale geluidsproductie vereist is. Het is immers mogelijk om de
gradie¨nt van de radiale krachtwerking tussen de polen (de belangrijk-
ste bron van geluid) aanzienlijk te verminderen door het inlassen van
een vrijloopperiode vo´o´r het demagnetiseren van een fase [9].
2. Een voorbeeld van een convertor bestaande uit 1 gestuurde schakelaar per
fase is de C-dump convertor [10], zie figuur 1.14. Door het aansturen van
Q1 wordt fase A gemagnetiseerd. Wordt Q1 uitgeschakeld loopt de fase-
stroom door de vrijloopdiode D1 en laadt hierbij de dump-condensator Cd
op. De spanning overCd bedraagt typisch het dubbele van de voedingsspan-
ning Vdc. De fase wordt in dit geval invers gepolariseerd met de spanning
−Vdc. Elke gestuurde schakelaar moet bemeten zijn voor de maximale fa-
sestroom I en maximale spanning 2Vdc, wat leidt tot dezelfde Volt-Ampe`re
rating 12VdcI als bij de asymmetrische-brug convertor.
Zonder bijkomende controle zou de spanning over Cd ontoelaatbaar hoog
worden door het recupereren van energie uit de fasen. Daarom is er in de
standaard C-dump convertor een step-down circuit voorzien dat de energie
van de dump-condensator terugvoert naar de bron. Uitvoeringen waar het
step-down circuit vermeden wordt zijn echter voorgesteld in de literatuur.
Een voorbeeld hiervan is de volle-brug C-dump convertor van [11]. Een
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Figuur 1.14. 3-fasige C-dump convertor.
voordeel van deze convertor is dat er, naast het step-down circuit, slechts
3 gestuurde schakelaars en 3 vrijloopdiodes vereist zijn. Bovendien zijn
de gate drivers van de schakelaars Q1–Q3 ten opzichte van eenzelfde po-
tentiaal gerefereerd, wat common-mode problemen kan vermijden. Deze
voordelen worden echter voor een groot deel teniet gedaan door de beperk-
tere flexibiliteit. Zo is er geen vrijloop mogelijk van de stroom.
Daarnaast bestaan er nog vele andere convertoren, zoals de bifilaire, split-dc link
en Miller convertor. Deze onderscheiden zich onder meer volgens het aantal
schakelaars per fase en de graad aan ontkoppeling tussen de fasen. Een uitste-
kende vergelijking tussen deze en andere types convertoren kan gevonden worden
in [12].
1.4 Voor- en nadelen
Op vlak van constructie is de geschakelde reluctantiemotor een van de eenvoudig-
ste elektrische motoren. De rotor bestaat uit gelamineerd staal, zonder magneten
of wikkelingen. Wikkelingen komen enkel in de stator voor, meestal onder de
vorm van voorgevormde spoelen. Het grootste deel van de warmte-ontwikkeling
treedt dan ook op in de stator, wat een voordeel is voor de koeling van de motor.
Door de grote thermische inertie is de motor sterk overbelastbaar. In combinatie
met de kleine rotorinertie kan hierdoor een zeer hoge bewegingsdynamica bereikt
worden. De motor heeft verder een uitgebreid constant-vermogengebied met een
nagenoeg vlakke rendementscurve.
De geschakelde reluctantiemotor beschikt daarnaast over een verregaande foutto-
lerantie. Indien er een fout optreedt in een fase van de machine, heeft dit geen
invloed op de andere fasen. Ook de convertor bezit een zekere tolerantie tegen
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fouten; in tegenstelling tot invertoren voor AC machines is shoot-through bij con-
vertoren voor SRMs onbestaande.
Een moeilijkheid bij de geschakelde reluctantiemotor is de afstelling van de stu-
ring, en meer in het bijzonder de bepaling van de aan- en uitschakelhoeken van
de fasen. Hiervoor moeten de magnetiseringscurven gekend zijn. Deze kunnen
opgemeten worden, ofwel worden ze berekend aan de hand van analytische of
numerieke modellen.
Een veel aangehaald probleem bij geschakelde reluctantiemotoren is de koppel-
rimpel. Toch is het niet de koppelrimpel op zich die een probleem vormt bij een
bepaalde toepassing. SRMs worden bijvoorbeeld al lang met succes toegepast in
hoogdynamische aandrijvingen zoals servo’s. Het probleem situeert zich eerder
bij de hogere harmonischen van deze rimpel. Deze kunnen immers mechanische
eigenfrequenties in de last exciteren, wat leidt tot trillingen en geluid. Een andere
oorzaak van trillingen en geluid kan teruggebracht worden op de radiale kracht-
werking tussen stator- en rotorpolen. Hier bestaat het gevaar dat bij bepaalde
snelheden resonantie ontstaat van de statorstructuur. Dit kan verholpen worden
door een stijve structuur en/of een aanpassing van de controlestrategie.
Om een goede commutatie te verzekeren over het volledige snelheidsbereik is een
meting van de rotorpositie noodzakelijk. In de meeste gevallen gebeurt deze me-
ting door een mechanische positiesensor, gemonteerd op de as van de machine.
Hoewel ook inductie- en synchrone machines in veel gevallen een positiesensor
gebruiken voor koppelsturing is de aanwezigheid van de sensor vooral nadelig bij
geschakelde reluctantiemotoren. Omwille van de lage kostprijs van de motor is
het relatieve aandeel van de kost van de sensor immers groter in vergelijking met
aandrijvingen op basis van inductie- of synchrone machines. Voor kleine machi-
nes kan de kost van deze sensor zelfs groter worden dan die van de machine zelf.
Bovendien vermindert de betrouwbaarheid van de machine door de gevoeligheid
van de sensor voor stof en trillingen, door de aanwezigheid van extra bekabeling
enzovoort.
Het ontwikkelen van een methode om de rotorpositie te meten zonder een derge-
lijke sensor is het onderwerp van dit proefschrift.
1.5 Toepassingen
Omwille van zijn vele voordelen wordt de geschakelde reluctantiemotor in een
groot aantal verschillende toepassingsdomeinen gebruikt. Voorbeelden zijn hier-
onder opgelijst.
• In de uitermate kost-gedreven automotive sector wordt de SRM gebruikt
26 1.5. Toepassingen
voor de aandrijving van brandstofpompen, als starter-generator of als elek-
trische hulpaandrijving in hybride voertuigen.
• Door zijn hoge snelheidsbereik en een nagenoeg vlakke rendementscurve
wordt de SRM gebruikt voor het aandrijven van pompen en compressoren.
Voorbeelden van toepassingen zijn airconditioning systemen, centrifuges en
stofzuigers. In het bijzonder bij wasmachines komen typische eigenschap-
pen van SRMs zoals hoog koppel bij laag toerental en hoog snelheidsbereik
(zwieren) volledig tot hun recht.
• Door hun hoge betrouwbaarheid en fouttolerantie worden SRMs gebruikt in
de luchtvaart- en ruimtevaartindustrie. Toepassingen omvatten o.a. brand-
stofpompen, starter-generatoren en actuatoren voor vleugelkleppen. Er is
een toenemende trend om hydraulische systemen te vervangen door elektri-
sche aandrijvingen, met de bedoeling om tot een ‘more-electric aircraft’ te
komen.
• Het hoge koppel per volume en de lage rotorinertie zorgen ervoor dat de
SRM gebruikt kan worden voor de aandrijving van toepassingen waarin
een hoge bewegingsdynamica vereist is (servomotoren).
Een goed overzicht met concrete voorbeelden van toepassingen waarin SRMs ge-
bruikt worden kan gevonden op de website van SR Drives Ltd., de wereldleider
op het vlak van geschakelde-reluctantiemotortechnologie: www.srdrives.com.
Hoofdstuk 2
Sturing van de geschakelde
reluctantiemotor
2.1 Inleiding
Het hart van de sturing van een geschakelde reluctantiemotor is de regeling van
het elektromagnetische koppel. Een goed afgestelde koppelregeling vormt de ba-
sis om de bewegingstoestanden van de aandrijving, zij het snelheid of positie, te
kunnen regelen met een voldoend dynamisch volg- en stoorgedrag.
Het statische koppel dat geproduceerd wordt door een motorfase vertoont een af-
hankelijkheid van zowel de rotorpositie als de stroom door deze fase. Eenmaal de
juiste fase is geselecteerd op basis van de rotorpositie, kan de koppelwenswaarde
voor deze fase vertaald worden in een stroomwenswaarde. Het is de taak van
een stroomregelaar om de fasestroom op deze waarde te regelen. In vele gevallen
werkt deze regelaar op het principe van pulsbreedtemodulatie.
Voor de afstelling van de digitaal uitgevoerde stroomregelaar kan een discreet mo-
del opgesteld worden van het te regelen proces, dat bestaat uit de dynamica van de
pulsbreedtemodulator en de elektrische dynamica van de motorfase. Hoewel de
motorfase gekarakteriseerd is door een sterk positie- en stroomafhankelijke tijds-
constante, is een conservatieve afstelling van de regelaar voor de ongealigneerde,
onverzadigde positie meestal voldoende.
Om de opeenvolgende fasen in synchronisme met de rotor te bekrachtigen is de
kennis van de rotorpositie noodzakelijk. Hierbij kan geopteerd worden voor een
mechanische positiesensor, ofwel voor een positie-sensorloze methode. Voor het
laatste geval wordt een overzicht gegeven van verschillende sensorloze methoden
die kunnen toegepast worden. Elke methode heeft zijn specifieke eigenschap-
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pen, zoals bijvoorbeeld het werkzame snelheids- en koppelgebied, de mate aan
hardware-, geheugen- en rekentijdvereisten, en de robuustheid tegenover parame-
tervariaties in de motor. Tenslotte worden de eigenschappen van de verschillende
sensorloze methoden in een overzichtstabel met elkaar vergeleken.
2.2 Koppel- en snelheidsregeling
In bepaalde toepassingen is het van belang dat het koppel van de aandrijvende
elektrische machine nauwkeurig gecontroleerd wordt. Dit is bijvoorbeeld het ge-
val bij het trekken van draad, waar de treksterkte moet gecontroleerd worden, en
bij elektrisch aangedreven voertuigen, waar het geleverde koppel de acceleratie
bepaalt. In de meeste toepassingen echter is niet het koppel, maar de snelheid de te
controleren grootheid. Voorbeelden hiervan zijn pompen, ventilatoren, compres-
soren, transportbanden, enzovoort. De regeling van de snelheid gebeurt hier over
het algemeen met behulp van de regelstructuur van figuur 2.1(a). Hierbij wordt
een snelheidsfout ωe, die het verschil is tussen de gewenste snelheid ωw (of een
gefilterde waarde hiervan) en de gemeten snelheid ω, aangeboden aan een snel-
heidsregelaar. De uitgang hiervan wordt op de een of andere manier omgezet naar
schakelcommando’s voor de convertor, waardoor een patroon van spanningspul-
sen aan de motor wordt aangelegd. Afhankelijk van de specifieke motordynamica
resulteert dit in een elektromagnetisch koppel T . Het verschil tussen het machine-
koppel T en het lastkoppel TL doet de aandrijving versnellen of vertragen, en dit
volgens de bewegingsvergelijking. Indien er een starre verbinding tussen motor
en last kan ondersteld worden, is deze vergelijking bepaald door de gezamenlijke




= T − TL. (2.1)
In toepassingen die voor een groot deel van de tijd tegen constante snelheid draaien
en waar een kleine afwijking op de gewenste snelheid geen probleem stelt, wordt
in de meeste gevallen een inductiemachine met V/f-sturing gebruikt. In dit ge-
val is er geen terugkoppelpad in figuur 2.1(a) en wordt de snelheidswenswaarde
ωw direct vertaald in een frequentie- en spanningswenswaarde voor de machine,
overeenkomstig de geprogrammeerde V/f-karakteristiek. De convertor- en motor-
dynamica bepalen dan het elektromagnetische koppel T .
Indien een hogere bewegingsdynamica vereist is kan de V/f-sturing uitgebreid
worden met een terugkoppeling van de snelheid (of positie). Voor motoren van
relatief laag vermogen kunnen hiermee uitstekende prestaties gehaald worden.
Voor inductiemachines van hoger vermogen, en voor synchrone machines in het
algemeen, verkiest men een stroomregeling met terugkoppeling. De vele moge-
lijke uitvoeringen hiervan worden gedekt onder de naam vectorregeling [13]. Bij
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(a) Regelstructuur met snelheidsregelaar.
(b) Regelstructuur met uitwendige snelheidsregelaar en inwendige koppelregelaar.
Figuur 2.1. Regelstructuur voor snelheidsregeling van een elektrische aandrijving.
vectorregeling bestaat er een lineair verband tussen het koppel en een (compo-
nente) van de ankerstroom. Door de regeling van deze stroomcomponente kan
het koppel rechtstreeks gecontroleerd worden. Bij deze aandrijvingen treft men
dan een cascaderegeling aan van een inwendige koppelregeling met een uitwen-
dige snelheidsregeling, zie figuur 2.1(b). Ook hiermee kan een zeer performante
bewegingsdynamica bekomen worden.
In een geschakelde reluctantiemotor kan het koppel, net zoals bij vectorregeling,
gecontroleerd worden door middel van de stroom. In tegenstelling tot een gelijk-
stroom of draaiveldmachine echter is het verband tussen beide grootheden niet-
lineair en bovendien positie-afhankelijk, zoals blijkt uit de statische koppelpro-
fielen van figuur 1.11. Een lineair, positie-onafhankelijk verband tussen koppel
en stroom geldt bij benadering we´l binnen de effectieve koppelzone en bij vol-
doende bekrachtiging, cfr. de krachtwerking (1.39) bij het optreden van lokale
verzadiging.
Figuur 2.2 toont een voorbeeld van een cascadestructuur voor de snelheidsrege-
ling van een geschakelde reluctantiemotor. De koppelwenswaarde Tw vertaalt
zich hier, via het commutatieblok, in een in- en uitschakelhoek voor de fase en een
wenswaarde voor de fasestroom. Een stroomregelaar regelt de fasestroom op zijn
gewenste waarde. In het geval van meerfasige excitatie kan het commutatieblok
de koppelwenswaarde Tw ook vertalen in stroomwenswaarden voor meerdere fa-
sen. Het kader in figuur 2.2 omvat de open-kring dynamica van figuur 2.1(b),
zijnde de koppelregeling (commutatie- en stroomregeling), de convertor- en mo-
tordynamica, en de bewegingsvergelijking.
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Figuur 2.2. Cascadestructuur voor snelheidsregeling van een geschakelde reluctantie-
motor.
Volledigheidshalve moet vermeld worden dat het koppel ook direct kan geregeld
worden in plaats van gestuurd via spanning of stroom. In een directe koppel-
controle [14, 15] wordt het koppel geschat en vergeleken met de grenzen van een
hysteresisband rond de koppelwenswaarde. De koppelfout dient als ingang van
een opzoektabel, waaruit direct de aan te leggen spanning volgt die het koppel
binnen de hysteresisband regelt.
2.3 Stroomregeling
Zoals hiervoor besproken kan het koppel van de geschakelde reluctantiemotor ge-
stuurd worden door middel van de stroom. Omdat de stroomregeling de meest
inwendige regellus is van de cascadestructuur, moet deze zo snel mogelijk zijn.
Het grootste deel van de stroomregelingen beschreven in de literatuur valt hierbij
onder twee categoriee¨n [16]: hysteresisregeling of PWM (pulse width modula-
tion) regeling van de stroom.
• Een hysteresisregelaar regelt de stroom binnen een band rond de wens-
waarde. In de snelste uitvoering wordt de gemeten stroom met behulp
van analoge comparatoren vergeleken met de grenzen van de band. Het
voordeel van een hysteresisregelaar is de gegarandeerde stabiliteit van de
stroomregeling. Een nadeel is de stroomrimpel en het feit dat er geen con-
trole is over de schakelfrequentie. Hierdoor kan de maximale schakelfre-
quentie van de gebruikte vermogenselektronische schakelaars overschreden
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worden. Een verder nadeel is de geluidsproductie door het gegenereerde
brede frequentiespectrum van de stroom. Indien bovendien een mechani-
sche eigenfrequentie van de statorstructuur in dit spectrum gelegen is, kan
de geluidsproductie ontoelaatbaar hoge niveau’s aannemen [17].
• Een stroomregelaar op basis van PWM werkt over het algemeen met een
vaste schakelfrequentie, die zodanig kan gekozen worden dat er geen inter-
ferentie is met de belangrijkste mechanische eigenfrequenties van de motor.
Een PWM-stroomregelaar kan eenvoudig digitaal geı¨mplementeerd wor-
den. Een nadeel is dat de dynamica van het te regelen proces min of meer
moet gekend zijn om een goede afstelling van de regelaar te krijgen.
Voor de proefopstelling gebruikt in dit werk is gekozen voor een PWM-stroomre-
gelaar op basis van complementaire driehoeksmodulatie [18]. Dit modulatieprin-
cipe wordt verduidelijkt in figuur 2.3. De stuursignalen voor de schakelaars van
een asymmetrische H-brug worden bepaald door een referentiewaarde u, de puls-
breedteverhouding (Eng.: duty ratio/duty cycle), die vergeleken wordt met twee
driehoeksdraaggolven. Het signaal voor de hoge schakelaar is de uitgang van een
symmetrische aan-tijd driehoeksmodulator, terwijl het signaal voor de lage scha-
kelaar volgt uit een symmetrische uit-tijd driehoeksmodulator. De uitgang van de
respectievelijke modulatoren is de schakelfunctie yH en yL. Elke schakelfunctie
neemt de waarde 0 of 1 aan, corresponderend met een toestand ‘uit’ of ‘aan’ voor
de hoge en lage schakelaar. Uit yH en yL kan een resulterende schakelfunctie y
gevormd worden, die representatief is voor de spanning die over de fase wordt
aangelegd.
Een voordeel van het complementaire modulatieprincipe is dat er frequentiever-
dubbeling optreedt in de uitgang ten opzichte van het geval waarbij beide scha-
kelfuncties door dezelfde modulator zouden worden bepaald. Hierdoor wordt de
stroomrimpel met 50% gereduceerd ten opzichte van de niet-complementaire mo-
dulatie. Verder leidt de complementaire modulatie binnen e´e´n PWM-periode tot
een gelijke verdeling van de geleidings- en schakelverliezen tussen de hoge en
lage schakelaar [18], wat vanuit thermisch oogpunt een voordeel is.
2.3.1 Afstelling van de stroomregelkring
In de schematische voorstelling van figuur 2.2 is de uitgang van de stroomrege-
laar de wenswaarde vw voor de spanning die over de motorfase moet aangelegd
worden. De werkelijke spanning v wordt gegenereerd door het aansturen van de
schakelaars van een asymmetrische H-brug met de uitgangen van de complemen-
taire driehoeksmodulator. Het proces dat door de stroomregelaar moet geregeld
worden bestaat dus uit de dynamica van de complementaire driehoeksmodulator,
de dynamica van een motorfase en de dynamica van het stroommeetcircuit. De
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Figuur 2.3. Complementaire driehoeksmodulatie: duty ratio u, draaggolven cH en cL
voor hoge en lage schakelaar; schakelfuncties yH, yL en resulterende schakelfunctie y;
stroomvorm i.
Figuur 2.4. Stroomregellus voor een modulator en te regelen proces.
regelaar zelf is meestal digitaal uitgevoerd en beschikt over proportionele (P) of
proportioneel-integrerende (PI) regelactie. Een model van de volledige stroomre-
gellus is gegeven in figuur 2.4. Dit model en de hiernavolgende bespreking van
de afstelling van de regelaar is grotendeels gebaseerd op het werk verricht in [19].
Het model van figuur 2.4 is als volgt opgebouwd. De te regelen stroom i(t) wordt
door een meetcircuit met transfertfunctie H(s)e−sτm omgezet in een meetsignaal
im(t). Dit signaal wordt door een A/D omzetter bemonsterd met bemonsterpe-
riode Tb. Het bemonsterde signaal i∗m(t) wordt vergeleken met de wenswaarde
i∗w(t). Het foutsignaal i∗e(t) wordt door de digitale regelaar met pulstransfertfunc-
tie G(z) omgezet in een duty ratio u∗′(t). De rekentijd die de regelaar nodig heeft
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Figuur 2.5. Stroomregellus voor de complementaire driehoeksmodulator van figuur 2.3
die het integrerend proces (2.2) aanstuurt, in per unit waarden; τ = LIref/Vdc.
vooraleer deze de duty ratio aan de modulator kan aanleggen wordt gemodelleerd
door de looptijd e−sτc . Uit het vertraagde stuursignaal u∗(t) reconstrueert de
modulator de schakelfunctie y(t). Eventueel kan de vertraging tussen de schakel-
commando’s uit de modulator en het werkelijke schakelen in de asymmetrische
H-brug gemodelleerd worden door de looptijd e−sτp . Tenslotte wordt de stroom
i(t) verkregen als uitgang van de transfertfunctie P (s), die de dynamica van de
motorfase omvat. Nemen we eenvoudigheidshalve aan dat de statorweerstand kan
verwaarloosd worden en dat de tegen-emk als een storing kan beschouwd worden,





In [19] wordt een kleinsignaalmodel opgesteld dat de gezamenlijke dynamica van
een synchroon1 bemonsterde modulator en een proces beschrijft via een pulstrans-
fertfunctie in het z-domein. In bijlage C wordt de pulstransfertfunctie GMP(z)
uitgewerkt voor de uniform bemonsterde complementaire driehoeksmodulator en
het integrerende proces (2.2). Dit leidt tot de stroomregelkring van figuur 2.5 in
per-unit stroomwaarden.
In de proefopstelling werd voor een zuiver proportionele regelactie gekozen. Om
de versterking K van de regelaar te bepalen werd de poolbaan van de regel-
kring getekend met behulp van Matlab SISO Design Tool, zie figuur 2.6. De
gesloten-kring polen aangeduid op de poolbaan komen overeen met een verster-
king K = 10. Merk op dat de gesloten-kring polen buiten de eenheidscirkel
(|z| = 1) kunnen komen te liggen bij voldoend grote versterking, resulterend in
instabiel gedrag. Dit is een gevolg van de dynamica van de modulator, die een
dode tijd in het systeem introduceert. Indien deze dynamica verwaarloosd wordt
blijft er een proportionele regeling over van een integrerend (of 1e -orde) proces
zonder dode tijd, wat nooit tot instabiliteit kan leiden.
Figuur 2.7(a) vergelijkt het stapantwoord van twee modellen:
1Bij een synchroon bemonsterde modulator is het verband tussen de bemonsterperiode Tb en de
schakelperiode TPWM gegeven door Tb/TPWM = k of Tb/TPWM = 1/k, met k een natuurlijk getal.
Indien k = 1 spreekt men van uniforme bemonstering.
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Figuur 2.6. Poolbaan en bodediagram voor de regelkring van figuur 2.5.
• In het eerste model wordt de regellus van figuur 2.4 gemodelleerd met be-
hulp van Simulink, en dit voor een 1e -orde proces P (s) = 1/(R + sL).
Hierbij worden de parameters Vdc = 200 V, R = 1.2 Ω en L = 13 mH
(overeenstemmend met de ongealigneerde inductantie) gebruikt. Er wordt
een complementaire driehoeksmodulator gebruikt en de stroom wordt uni-
form bemonsterd met bemonsterperiode Tb = 125 µs. De initie¨le per-
unit stroomwenswaarde iw0 wordt op t = 0 verhoogd met de proportio-
nele bandbreedte 1/K (de proportionele bandbreedte komt overeen met de
grootste stap waarbij de regelaar net niet satureert).
• Het tweede model is het z-domeinmodel van figuur 2.5; in dit model is
de eerste-orde dynamica van de fase benaderd door een zuivere integra-
tor. Voor dit model wordt het stapantwoord rechtstreeks berekend met de
Matlab-functie ‘step’, eveneens met een bemonsterperiode Tb = 125 µs.
Zoals te zien is de afwijking ten opzichte van het eerste (meer nauwkeu-
rige) model klein.
Figuur 2.7(b) toont het opgemeten stapantwoord in de proefopstelling. De motor
staat hierbij in de ongealigneerde positie. De stroomwenswaarde wordt in stap-
vorm gewijzigd van 1 A naar 4.28 A, overeenstemmend met de proportionele band
bij een vooraf gekozen referentiestroom van 32.8 A.
Vergelijking van figuren 2.7(a) en 2.7(b) toont een zeer goede overeenkomst tus-
sen model en meting.
De afstelling van de regelaar op het stroomantwoord in de ongealigneerde positie
is een conservatieve afstelling. In de gealigneerde positie heeft de inductanctie een
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(a) Stapantwoord van het Simulink-model voor een 1e -orde proces; stapant-
woord van het z-domeinmodel voor een integrerend proces.
(b) Gemeten stapantwoord bij de proefopstelling.
Figuur 2.7. Stroomantwoord op een per-unit wenswaardestap 1/K. Vo´o´r de stap is de
stroom gelijk aan zijn initie¨le wenswaarde iw0.
veel hogere waarde, waardoor de versterking groter zou moeten gekozen worden
om ook in deze positie een voldoend snelle stroomrespons te krijgen. Een hogere
versterking zou echter tot instabiliteit kunnen leiden in de buurt van de ongealig-
neerde stand. Daarnaast is het zo dat de raaklijninductantie L∂ in de gealigneerde
stand sterk stroomafhankelijk is. Bij hoge bekrachtiging kan L∂ zelfs onder de
waarde van de ongealigneerde inductantie Lu zakken. Om in alle omstandighe-
den een uitstekende stroomrespons te krijgen zou de versterking dus sterk adaptief
moeten zijn met betrekking tot positie en stroom [16]. In de meeste gevallen vol-
staat echter de conservatieve afstelling voor de ongealigneerde positie.
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2.4 Positiemeting en sensorloze technieken
Bij een geschakelde reluctantiemotor moet de bekrachtiging van opeenvolgende
fasen gesynchroniseerd worden met de rotorpositie. In vele gevallen wordt daar-
voor gebruik gemaakt van een mechanische positiesensor, die gemonteerd wordt
op een vrij asuiteinde van de machine. Voorbeelden van dergelijke sensoren zijn
optische encoders, resolvers of Hall-effect-sensoren.
Indien men omwille van kost- of technische redenen geen gebruik wenst te ma-
ken van een mechanische positiesensor kunnen er methoden aangewend worden
waarbij de rotorpositie geschat wordt op basis van elektrische grootheden. Derge-
lijke methoden worden in het algemeen aangeduid met de benaming ‘sensorloos’2.
Sensorloze methoden kunnen worden ingedeeld volgens verschillende criteria, zo-
als bijvoorbeeld het werkzame snelheids- en koppelbereik, het feit of er discrete
commutatieposities worden gedetecteerd of er een continue positieschatting mo-
gelijk is, extra hardwarecomplexiteit, extra geheugenomvang of extra rekenkracht.
Hieronder volgt een korte beschrijving van de belangrijkste sensorloze methoden
voor geschakelde reluctantiemotoren. De indeling gebeurt hierbij volgens wer-
kingsprincipe. Een vergelijkend overzicht van de verschillende besproken metho-
den is gegeven in tabel 2.1.
2.4.1 Methode op basis van incrementele inductantie
Bij verwaarlozing van de mutuele koppeling tussen de fasen kan de spanningsver-





v −Ri− e(ω, i)
di/dt
. (2.3)
Door het aanleggen van spanningspulsen over een fase treden er stroomvariaties
di/dt op. Door deze te meten en gebruik te maken van (2.3) kan de incremen-
tele inductantie L∂ berekend worden. Met de gemeten stroom i en een vooraf
opgestelde opzoektabel voor de relatie L∂(θ, i) kan de rotorpositie θ gevonden
worden [20]. Een alternatief is dat θ bekomen wordt door het oplossen van een
analytisch model voor L∂(θ, i) [21].
Er zijn twee mogelijke implementaties voor de methode op basis van incrementele
inductantie.
2In de strikte zin van het woord zou men de benaming ‘positie-sensorloos’ moeten gebruiken;
voor de schatting van de positie fungeert de motor in feite zelf als sensor. In de literatuur (en ook in
dit proefschrift) wordt meestal de kortere benaming ‘sensorloos’ gebruikt.
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• In een eerste geval wordt gebruik gemaakt van de spanningspulsen in de ac-
tieve (bekrachtigde) fase. Indien de duur van de pulsen voldoende kort is ten
opzichte van de tijdsconstante L/R van de fase kan de resulterende stroom-
variatie di/dt goed benaderd worden door een lineaire variatie ∆i/∆t.
Deze variatie wordt typisch berekend aan de hand van het verschil van twee
opeenvolgende stroommetingen.
Bij lage bekrachtiging vertoont L∂ tijdens de alignering of desalignering
een monotoon verloop als functie van de positie. Bij hoge bekrachtiging
echter kan L∂ in de buurt van de gealigneerde positie beneden de ongealig-
neerde waarde zakken. In dit positie-interval bestaat er geen unieke relatie
meer tussen L∂ en de rotorpositie. In [20] wordt voorgesteld om deze im-
plementatie enkel te gebruiken in het geval dat er per elektrische periode
e´e´n of enkele discrete positie(s) moet(en) geschat worden die behoren tot
een interval waarin er een e´e´n-op-e´e´n-relatie bestaat tussen L∂ en θ.
• In een tweede geval worden spanningspulsen aangelegd over een niet-actieve
(bij normale werking onbekrachtigde) fase. Hierbij wordt de duur van de
spanningspulsen zodanig gekozen dat het maximum van i beperkt blijft tot
een zekere fractie van de nominale fasestroom, bijvoorbeeld 10% van de
nominale fasestroom I in figuur 2.8. Dit maximum is het resultaat van
een compromis tussen een zo laag mogelijk stoorkoppel enerzijds en een
zo groot mogelijke resolutie van de stroommeting anderzijds. Door de be-
perkte stroom treedt er geen verzadiging op in de testfase en kan de rotor-
positie uniek bepaald worden uit de berekende L∂ .
Bij de methode op basis van incrementele inductantie stelt zich het probleem dat
de resistieve spanningsval Ri, de spanningsval over de vermogenselektronische
schakelaars en de emk van beweging e(ω, i) moeten geschat worden voor de be-
rekening (2.3). De methode vindt daarom vooral toepassing bij lage snelheden en
voldoend hoge tussenkringspanning. De emk e en de spanningsval Ri zijn in dat
geval te verwaarlozen ten opzichte van de spanning v.
In [22] worden een aantal andere storende effecten besproken op de sensorloze
methode, waaronder de invloed van mutuele koppeling en van meetfouten tenge-
volge van gelijktijdige schakelacties in de actieve fase. Tevens wordt de invloed
van wervelstromen in het ijzer op de positieschatting aangegeven. Een analyse van
het stroomantwoord op spanningspulsen aan de hand van een wervelstroommodel
met inbegrip van hysteresis wordt voorgesteld in [23].
2.4.2 Methode op basis van modulatie
Bij deze methode wordt met behulp van een externe oscillator een hoogfrequente
sinusoı¨dale spanning met lage amplitude aangelegd over een niet-actieve fase,
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Figuur 2.8. Spanningspulsen en stroomantwoord in een niet-actieve fase.
zie figuur 2.9(a). Door de positie-afhankelijke impedantie R + jωL(θ) van de
fase bevatten de amplitude en fase van het resulterende stroomantwoord positie-
informatie. In [24] wordt het stroomantwoord na filtering naar een comparator
gestuurd, waar het vergeleken wordt met een constante waarde. Bij varie¨rende ro-
torpositie genereert de uitgang van de comparator pulsen met positie-afhankelijke
breedte. Door het toevoegen van een externe weerstandRext kan de pulsbreedteva-
riatie, en dus de resolutie van de positieschatting, gemaximaliseerd worden [24].
Figuur 2.9(b) toont een variant van de modulatiemethode [25]. Hierbij wordt een
externe capaciteit in serie met de niet-actieve fase geschakeld. De capaciteits-
waarde wordt zodanig gekozen dat het resulterende LRC circuit voor de excitatie-
frequentie ω in resonantie komt bij de gewenste commutatiepositie. Het resone-
rende circuit is dan gekenmerkt door een maximale, zuiver resistieve impedantie.
Modulatiemethoden hebben het voordeel dat de fasestromen zeer klein blijven, en
dat er dus geen stoorkoppel gegenereerd wordt. Bovendien domineert de reactieve
spanningsval jωLi de tegen-emk bij voldoend hoge injectiefrequentie, waardoor
de methode ook bruikbaar is bij hogere snelheden.
Het grote nadeel van de methoden is dat er een externe oscillator, extra passieve
componenten en een meetcircuit nodig zijn. Daarnaast is het meetcircuit in som-
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(a) Modulatie op basis van RL-circuit.
(b) Modulatie op basis van RLC-circuit.
Figuur 2.9. Principe van positie-afhankelijke modulatie .
mige gevallen niet bestand tegen de nominale fasespanningen en/of -stromen,
waardoor dit circuit moet ontkoppeld worden op de ogenblikken dat de fase be-
krachtigd wordt.
In [24, 25] wordt de invloed van de frequentie ω op de fase-inductantie niet be-
sproken. Door in het ijzer geı¨nduceerde wervelstromen zal de inductantie dalen
in de buurt van de gealigneerde positie. Hierdoor moet een compromis gekozen
worden tussen een hoge excitatiefrequentie enerzijds (wat van belang is om een
groot snelheidsbereik te bekomen) en een hoge resolutie van de positieschatting
anderzijds (het verschil tussen gealigneerde en ongealigneerde inductantie daalt
met stijgende frequentie) [26].
2.4.3 Methode op basis van fluxschatting
In deze methode wordt de flux die gekoppeld is met een fase berekend door inte-
gratie van de spanningsvergelijking:




Met deze waarde en de stroom i(t) kan met behulp van vooraf opgemeten of be-
rekende magnetiseringscurven de positie θ op het ogenblik t geschat worden [27].
Bij voorkeur worden de spanning en stroom analoog geı¨ntegreerd, waarbij het re-
sultaat (2.4) bemonsterd wordt op het ogenblik t. Deze methode wordt ook bij
andere elektrische motoren toegepast, maar biedt bij geschakelde reluctantiemo-
toren het specifieke voordeel dat de flux op het einde van elke bekrachtiging naar
nul gedwongen wordt, waarna de integratoren kunnen gereset worden. Op basis
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hiervan is het trouwens ook mogelijk om een online schatting van de statorweer-
stand R te realiseren [15].
De fluxschatting werkt het best bij hoge snelheden (single-pulse werking). Bij
lagere snelheden kan de integratie verstoord worden door de schakelacties van de
stroomregeling. Bij zeer lage snelheden wordt de fluxschatting onbetrouwbaar
door de integratie van meetfouten in de spanning en stroom. Bij zeer hoge snelhe-
den treedt er aanzienlijke overlapping op van de fasestromen en is het aangeraden
om de relatie θ(ψ, i) uit te breiden met andere fasestromen teneinde de mutuele
koppeling tussen de fasen in rekening te brengen.
Omdat de methode gebruik maakt van de actieve fase is de positieschatting min-
der goed in de buurt van de ongealigneerde of gealigneerde positie. Een continue
positieschatting is dan ook niet mogelijk. In [28] wordt een methode voorge-
steld waarbij discrete commutatieposities geschat worden. Op basis van de laatst
uitgevoerde positieschatting en de geschatte snelheid van de motor wordt het tijd-
stip geschat waarop de volgende commutatiepositie zal bereikt worden. Op dit
tijdstip wordt de gekoppelde flux met (2.4) berekend en vergeleken met de (op
voorhand bepaalde) gekoppelde flux bij de gewenste commutatiepositie. Met be-
hulp van de afwijking tussen beide waarden wordt de hoekfout gecorrigeerd. Een
stabiliteitsanalyse toont aan dat de afwijking tussen de gewenste en de geschatte
commutatiehoek voor realistische waarden van de magnetiseringscurven stabiel
is [28].
2.4.4 Methode op basis van stroomgradie¨nt
Voor snelheden hoger dan de basissnelheid wordt de emk bij het begin van over-
lapping groter dan de voedingsspanning. Hierdoor ontstaat er een maximum in
het verloop van de fasestroom, zoals te zien is in figuur 2.10. Door het meten van
de gradie¨nt van de stroomvorm kan deze positie gedetecteerd worden, resulterend
in e´e´n positie-update per bekrachtigingscyclus [29]. Door toevoegen van een ob-
server of phase-locked loop kunnen ook tussenliggende posities geschat worden.
Hierdoor kan op een relatief eenvoudige manier een sensorloze hogesnelheidsstu-
ring gerealiseerd worden.
Voor de detectie van het maximum van de fasestroom wordt per fase gebruik ge-
maakt van een circuit bestaande uit een analoge differentiator en comparator.
In principe kan de methode ook gebruikt worden bij snelheden beneden de basis-
snelheid, namelijk in het geval van een open-loop spanningssturing. Hierbij wordt
de duty cycle U gedurende de bekrachtiging op een constante waarde gehouden.
De gemiddelde spanning in een PWM-periode is dan Vgem = UVdc, wat in feite
overeenkomt met een verlaging van de basissnelheid van de machine. De stroom-
vorm moet in dit geval eerst door een laagdoorlaatfilter gestuurd worden vooraleer
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Figuur 2.10. Discrete positieschatting bij nuldoorgang van de stroomgradie¨nt.
de gradie¨ntdetectie kan plaatsvinden [29].
De methode op basis van de stroomgradie¨nt is vergelijkbaar met de positieschat-
ting op basis van de nuldoorgang van de emk bij borstelloze gelijkstroommotoren.
Volgens [29] is het belangrijkste voordeel dat de positieschatting onafhankelijk is
van de kennis van de magnetiseringscurven en van overlapping van fasestromen.
De methode op basis van de stroomgradie¨nt zou daardoor bij een breed gamma
van SRMs inzetbaar zijn. In [30] wordt echter aangetoond dat bij een varie¨rende
voorijling van de inschakelhoek de positie waarbij het maximum in de stroom
optreedt (relatief ten opzichte van de inschakelhoek) niet constant blijft. Hier-
door zou toch een tabellering noodzakelijk zijn om de machine over een breed
snelheidsbereik optimaal te kunnen aansturen. Bovendien wordt de positie van
het maximum in de stroom beı¨nvloed door een eventuele variatie in de tussen-
kringspanning. Tenslotte wordt zowel in [29] als [30] vermeld dat het lastkoppel
voldoende hoog moet zijn opdat er een voldoend uitgesproken stroomvorm zou
optreden. Bij hoge snelheid is dit echter in de meeste toepassingen het geval.
2.4.5 Methode op basis van mutueel geı¨nduceerde spanning
Deze methode maakt gebruik van de geı¨nduceerde spanning in een niet-actieve
fase tengevolge van de mutuele koppeling met een actieve fase [31]. Stel dat fase
A de actieve fase is. In het onverzadigde geval geldt hiervoor de spanningsverge-
lijking
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Vergelijking (2.7) definieert een verband θ(vb, ia, ω) waaruit principieel de ro-
torpositie θ kan gehaald worden. Wegens het driedimensionale karakter is dit
verband in de praktijk echter zeer moeilijk te modelleren of tabelleren. In [31]
worden enkel experimentele resultaten gegeven voor lage snelheid, waarbij de
snelheidsafhankelijke bijdrage van de tegen-emk te verwaarlozen is. Verder is er
in de afleiding geen rekening gehouden met verzadiging of mutuele verzadiging3
(stroomafhankelijkheid van respectievelijk La en Mab). Tenslotte is de mutuele
koppeling beperkt in een goed ontworpen geschakelde reluctantiemotor, waardoor
voor sommige posities de te meten spanningen zeer laag zijn. Al deze factoren
zorgen ervoor dat de methode op basis van mutueel geı¨nduceerde spanning niet
populair is.
2.4.6 Andere methoden
In [32] worden sensorloze methoden voor SRMs geclassificeerd in drie catego-
riee¨n. De eerste twee categoriee¨n omvatten respectievelijk ‘hardware-intensieve’
en ‘data-intensieve’ methoden. Hieronder vallen de in de vorige bladzijden be-
sproken methoden, behalve de methode op basis van stroomgradie¨nt. Deze laatste
valt in een categorie ‘rekenintensieve methoden’, omwille van de vereiste reken-
(en bemonsterings)snelheid bij de hoge snelheden waar de methode wordt toe-
gepast. Onder ‘rekenintensieve methoden’ vallen tevens modelgebaseerde sen-
sorloze technieken, zoals methoden op basis van observers [33] en methoden op
basis van neurale netwerken, fuzzy logic en andere. Enkele referenties hiervoor
zijn te vinden in [32].
In de overzichtstabel 2.1 worden de besproken sensorloze methoden met elkaar
vergeleken. Onder het criterium ‘snelheidsbereik’ kan naast ‘stilstand’ ook ‘lage
snelheid’, ‘hoge snelheid’ en ‘zeer hoge snelheid’ ingevuld worden.
3Met mutuele verzadiging wordt de invloed op e´e´n fase bedoeld van de verzadiging in een
andere fase. De oorzaak hiervan ligt bij de magnetische interactie: bepaalde regio’s in het ijzer
worden door het magnetische circuit van verschillende fasen gedeeld.















































































































































































































































































































































































































































































































































































• Bij lage snelheid ligt de snelheid onder de basissnelheid; de koppelregeling
gebeurt door stroomregeling van de fasen in combinatie met voorijling van
de aan- en uitschakelhoeken.
• Bij hoge snelheid ligt de snelheid boven de basissnelheid; de motor werkt
in single-pulse mode en het koppel wordt geregeld met de aan- en uitscha-
kelhoeken.
• Bij zeer hoge snelheid ligt de snelheid ver boven de basissnelheid (dub-
bel zo hoog of hoger). Er is grote overlapping van de fasestromen en de
machine gaat bijna in continue geleiding.
Wat betreft het belastingsbereik zijn sommige sensorloze methoden beperkt door
de invloed van mutuele verzadiging. In het geval van modulatietechnieken bij-
voorbeeld kan de inductantie voor eenzelfde positie θ en eenzelfde injectiefre-
quentie ω nog varie¨ren in functie van het niveau van verzadiging in de actieve
fase. Als mutuele verzadiging een beperking vormt voor de sensorloze methode
wordt dit bij het criterium belastingsbereik aangeduid met ‘tot medium belasting’.
De laatste rij in tabel 2.1 toont de eigenschappen van de sensorloze methode die
verder in dit proefschrift wordt voorgesteld.
2.5 Besluit
Uit het overzicht van sensorloze technieken blijkt dat er minstens twee methoden
moeten gecombineerd worden om een goede positieschatting te garanderen over
het volledige snelheids- en lastbereik. De methoden verschillen onderling sterk
in complexiteit, benodigde extra hardware en geheugenvereisten, aantal positie-
updates per bekrachtigingscyclus, aanwezigheid van stoorkoppel en robuustheid
tegenover schakelacties en parametervariaties tengevolge van temperatuur, skin-
effect, ijzerverliezen, verzadiging en mutuele verzadiging.
In de volgende hoofdstukken wordt een nieuwe sensorloze methode geı¨ntroduceerd
die een aantal van de vernoemde problemen elimineert. De voorgestelde me-
thode is inzetbaar over een snelheidsbereik van stilstand tot hoge snelheid, ge-
nereert geen stoorkoppel, kan een continue positieschatting leveren en is robuust
tegenover verzadiging en mutuele verzadiging. Tegenover al deze voordelen staat
wel dat de methode gebruik maakt van spanningsmetingen. In de praktijk is dit
echter geen echt nadeel: op de stroomgradie¨ntmethode na vereisen alle bespro-
ken sensorloze technieken reeds extra hardware onder de vorm van een (tussen-
kring)spanningsmeting, oscillatoren of aangepaste meetcircuits.
Hoofdstuk 3
Elektrische resonanties in SR
aandrijvingen
3.1 Inleiding
In het vorige hoofdstuk werd een overzicht gegeven van de bestaande methoden
voor sensorloze positieschatting bij geschakelde reluctantiemotoren. Al deze me-
thoden hebben gemeen dat het antwoord van het systeem wordt gemeten op een
opgedrongen spanning. Deze spanning kan zowel worden opgedrongen in de on-
bekrachtigde fase (methode op basis van incrementele inductantie en modulatie)
als in de bekrachtigde fase (methode op basis van incrementele inductantie, flux-
schatting, stroomgradie¨nt en mutueel geı¨nduceerde spanning).
Daarnaast onderstellen al de beschreven methoden (impliciet) dat de onbekrach-
tigde fasen in de machine belast zijn met een oneindig grote impedantie. Dit is
equivalent met het opdringen van een (nul)stroom in deze fasen. Bij de methode
op basis van mutueel geı¨nduceerde spanning bijvoorbeeld uit zich dit in de onder-
stelling dat de gemeten spanning enkel bepaald wordt door (de tijdsafgeleide van)
de mutuele flux tussen twee fasen. Er wordt dus geen bijdrage beschouwd van de
flux die uitsluitend gekoppeld is met de onbekrachtigde fase.
In dit hoofdstuk wordt niet langer ondersteld dat een onbekrachtigde fase stroom-
loos is. Meer specifiek wordt er aangetoond dat de fase belast is door een equi-
valente capaciteit, die in hoofdzaak terug te brengen is op de capaciteiten van
(uitgeschakelde) vermogenselektronische schakelaars en capaciteiten van de mo-
torkabel en fasewikkeling. Hierdoor kan de onbekrachtigde fase gemodelleerd
worden met een 2e -orde dynamica van een LRC circuit. Met elke onbekrachtigde
fase kan dan ook een (elektrische) eigenfrequentie geassocieerd worden. Deze
eigenfrequentie hangt bovendien af van de rotorpositie.
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Figuur 3.1. Schematische voorstelling van asymmetrische brug met IGBTs, vrijloopdio-
des en fasewikkeling.
In dit hoofdstuk wordt de nadruk gelegd op de modellering van het resonante cir-
cuit geassocieerd aan een onbekrachtigde fase. Hiervoor wordt gebruik gemaakt
van een transie¨nt wervelstroommodel voor het magnetische blik. Op basis hiervan
kan de inductantie en demping van de fase beschreven worden. Er wordt vervol-
gens dieper ingegaan op de mogelijkheden om elektrische resonantie te exciteren.
De voorkeursmethode hiervoor is het aanleggen van ultrakorte spanningspulsen
over de fase. Tijdens de korte aan-tijd van de schakelaars worden de capaciteiten
in het resonant circuit opgeladen tot de tussenkringspanning. Bij het uitschake-
len van de schakelaars start er een uitwisseling van deze initie¨le energie tussen de
inductieve en capacitieve componenten, wat waar te nemen is als een (gedempte)
oscillatie van de fasespanning (en -stroom) in het circuit.
3.2 Identificatie van resonant circuit
Bij motorwerking van een twee- of meerfasige geschakelde reluctantiemotor is
er op elk ogenblik minstens e´e´n fase die een dalend inductantieverloop heeft als
functie van de positie. De bewuste fase(n) wordt/worden niet bekrachtigd om te
vermijden dat er remmend koppel zou geproduceerd worden. Een analoge situatie
geldt bij generatorwerking; minstens e´e´n fase is dan op elk ogenblik gekenmerkt
door een stijgend inductantieverloop, waardoor een aandrijvend koppel zou ont-
wikkeld worden bij bekrachtiging.
In het geval dat de motor aangestuurd wordt met een asymmetrische-brug con-
vertor (cfr. paragraaf 1.3) kan elke fase schematisch voorgesteld worden zoals in
figuur 3.1. Hierin is de wikkeling, schematisch voorgesteld door de inductantie
Lw, verbonden met de punten A en B van de brug. In figuur 3.1 stelt Vdc de span-
ning voor over de condensator Cb van de gelijkspanningstussenkring (Eng.: dc
bus bar).
In het geval van een onbekrachtigde fase zijn de IGBTs uitgeschakeld en bevinden
de vrijloopdiodes zich in gesperde toestand. Het gedrag van deze componenten
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Figuur 3.2. Model voor het circuit van een onbekrachtigde fase.
Figuur 3.3. Equivalent LRC circuit voor een onbekrachtigde fase, in een sinusregime.
is dan bepaald door een parasitaire capaciteit Ci voor de IGBTs en Cd voor de
diodes. Dit is voorgesteld in het model van figuur 3.2. Dit model bevat nog een
aantal andere parasitaire capaciteiten, namelijk de capaciteit Cc tussen de fasege-
leiders van de kabel die de motor met de convertor verbindt, en de eigencapaciteit
Cw van de fasewikkeling. Deze laatste is een discreet equivalent van de verdeelde
capaciteit tussen de individuele windingen van de wikkeling. Het model voor de
onbekrachtigde fase bevat tenslotte nog een inductantie Lw en een verliesweer-
stand Rw, die de verliezen in het magnetische materiaal modelleert. Deze compo-
nenten zijn gerelateerd aan de complexe fase-impedantie Zw in een sinusregime
met frequentie ω.
Zonder dieper in te gaan op de specifieke elementen in figuur 3.2 is het duide-
lijk dat een onbekrachtigde fase kan voorgesteld worden door een resonant LRC
circuit. Om dit aanschouwelijker te maken wordt voorlopig ondersteld dat de ca-
paciteiten Ci en Cd een constante waarde hebben. Verder wordt aangenomen dat
de tussenkringcapaciteit Cb veel groter is dan dan de capaciteiten van de vermo-
genselektronische schakelaars. Deze laatste onderstelling geldt steeds. De tus-
senkringcondensator fungeert immers als energiebuffer, beperkt spanningsflucta-
ties en filtert de hoogfrequente stromen die door de convertor onttrokken worden;
deze functies vereisen een relatief hoge capaciteitswaarde Cb. Omdat Cb typisch
meerdere grootte-ordes groter is dan Ci en Cd kan de impedantie 1/(sCb) van de
tussenkringcapaciteit verwaarloosd worden ten opzichte van de impedantie van de
vermogenselektronische schakelaars, 1/(sCi) en 1/(sCd).
Het circuit van figuur 3.2 kan dan gereduceerd worden tot het vereenvoudigde
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LRC circuit van figuur 3.3, waarin v de fasespanning voorstelt en waarbij de equi-




+ Cc + Cw. (3.1)
Omwille van het feit dat de tussenkringcondensator zich als een kortsluiting ge-
draagt voor dynamische verschijnselen, zorgt Cb tevens voor een ontkoppeling
tussen de verschillende fasen. Hierdoor zal een overgangsverschijnsel in e´e´n on-
bekrachtigde fase geen invloed hebben op een andere fase. Deze ontkoppeling
geldt echter enkel aan de zijde van de convertor; in de motor zijn de verschil-
lende fasen inductief met elkaar gekoppeld, waardoor een overgangsverschijnsel
in e´e´n fase ook aanleiding zal geven tot een overgangsverschijnsel in andere fa-
sen. De koppeling kan ook capacitief van aard zijn, bijvoorbeeld tengevolge van
de capaciteit tussen geleiders van verschillende fasen in de motorkabel. Op deze
koppelingen wordt in de volgende hoofdstukken dieper ingegaan. Tot nader order
wordt aangenomen dat de verschillende fasen volledig ontkoppeld zijn.





Uit (3.2) blijkt dat de eigenpulsatie ωres van een onbekrachtigde fase afhankelijk
is van de rotorpositie θ.
In het volgende wordt dieper ingegaan op de elementen die voorkomen in het LRC
circuit van figuur 3.2.
3.2.1 Equivalente capaciteit
In de vorige paragraaf werd ondersteld dat de capaciteit van de vermogenselek-
tronische schakelaars (IGBTs en diodes in het geval van figuur 3.1) constant is.
In realiteit is dit echter allerminst het geval. De capaciteit van een invers gepola-
riseerde schakelaar wordt bepaald door de ladingsopstapeling in de sperlaag van
de junctie. Deze ladingsopstapeling (en dus de dikte van de sperlaag) is sterk af-
hankelijk van de spanning die erover staat. In het geval van een abrupte junctie






1In dit proefschrift worden de termen ‘frequentie’ en ‘pulsatie’ door elkaar gebruikt.
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(a) IGBT
(b) diode
Figuur 3.4. Opgemeten capaciteit van IGBT en diode in Fairchild FCAS50SN60 SPM.
Hierin staat φ0 voor het potentiaalverschil over de sperlaag, VD voor de aange-
legde inverse spanning (VD < 0) en Cj0 voor de sperlaagcapaciteit bij VD = 0;
deze laatste is enkel afhankelijk van de fysische eigenschappen van de component.
Figuren 3.4(a) en 3.4(b) tonen de opgemeten capaciteit van een IGBT en een vrij-
loopdiode van een Fairchild FCAS50SN60 Smart Power Module, zoals gebruikt
in de convertor van de proefopstelling. Bijlage E beschrijft het circuit waarmee
deze capaciteiten werden opgemeten. De bijlage beschrijft verder hoe de parasi-
taire capaciteit van de motorkabel en de eigencapaciteit van de wikkeling kunnen
worden bepaald. De resultaten hiervan zijn weergegeven in tabel 3.1 en tabel 3.2.
Beschouwen we nu het volledige resonante circuit, zoals weergegeven in figuur 3.2.
Bij een symmetrische spanningsverdeling (in dit geval staat over beide IGBTs





Tabel 3.1. Opgemeten capaciteit tussen de geleiders van individuele fasen in de motorka-
bel van de proefopstelling.
fase capaciteit
B 202 pF
Tabel 3.2. Opgemeten eigencapaciteit van fase B in de motor van de proefopstelling.
eenzelfde spanning vi) is de equivalente capaciteit Ceq gegeven door
Ceq(vi) =
Ci(vi) + Cd(Vdc − vi)
2
+ Cc + Cw. (3.4)
Met de gemeten capaciteitswaarden uit de proefopstelling kunnen twee gevallen
onderscheiden worden, naargelang de grootte van de spanning vi over de IGBTs.
• Indien vi groter is dan (ongeveer) 30 V, hebben alle capaciteiten in (3.4)
dezelfde grootte-orde. Nemen we bijvoorbeeld aan dat een tussenkring-
spanning Vdc=200 V wordt gebruikt en dat de fasespanning v nul is. In dat
geval moet vi=100 V, wat voor fase B leidt tot een equivalente capaciteit
van ongeveer 500 pF.
• Is de spanning over de IGBTs kleiner dan (ongeveer) 30 V, dan wordt de
equivalente capaciteit (3.4) gedomineerd door de grote sperlaagcapaciteit
van de IGBTs. Als de fasespanning bijvoorbeeld gelijk is aan de tussen-
kringspanning (vi = 0 V ) bedraagt de equivalente capaciteit voor fase B
bijna 3000 pF.
Uit de voorbeelden bij deze twee gevallen blijkt duidelijk dat de waarde van de
equivalente capaciteit zeer sterk kan varie¨ren als functie van de fasespanning (bij
een gegeven tussenkringspanning). Strikt genomen kan er niet gesproken worden
van ‘resonantie’ en van een ‘resonantiefrequentie’, omdat het circuit niet-lineair
is. De termen ‘slingering’ en ‘slingerfrequentie’ kunnen daarentegen wel op een
correcte manier aangewend worden. In het vervolg van dit proefschrift zullen de
termen ‘resonantie’ en ‘slingering’ echter door elkaar gebruikt worden.
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3.2.2 Inductantie en demping
Schatting van de hoogste resonantiefrequentie
Het resonante circuit van een onbekrachtigde fase heeft een ongedempte eigen-
frequentie (3.2) die het resultaat is van een energieuitwisseling tussen een equi-
valente capaciteit (3.4) en de fase-inductantie Lw. In de vorige paragraaf werden
enkele waarden gegeven voorCeq als functie van de fasespanning v in de gebruikte
proefopstelling. De (statische) fase-inductanties van de motor in de proefopstel-
ling bedragen 13.1 mH en 169.8 mH voor respectievelijk de ongealigneerde en
gealigneerde positie, zie tabel B.1.
De hoogste resonantiefrequentie treedt op in de ongealigneerde positie. MetCeq =
500 pF enL = 13.1 mH volgt een ongedempte resonantiefrequentie van 62.2 kHz.
Bij deze frequentie treedt er een aanzienlijk wervelstroomverlies op in het ijzer.
Bovendien is de bijhorende dynamische inductantie van het ijzer veel lager dan
de statische waarde, bij frequentie nul. Deze frequentie-afhankelijkheid van Lw
werd overigens reeds uitgedrukt in de formulering (3.2).
Om de dynamische fase-inductantie en het wervelstroomverlies te begroten kan
gebruik gemaakt worden van een eendimensionaal model dat de dynamica van
het magnetische blik beschrijft [35]. In het volgende wordt dit model expliciet
afgeleid.
Model voor de impedantie van een blikpakket
Figuur 3.5 toont een model van een magnetische lamel met lengte l, breedte b en
dikte d. Er wordt aangenomen dat de lameloppervlakken ter hoogte van x = ±l/2
grenzen aan een oneindig permeabel materiaal, waardoor het magnetische veld H
in de lamel evenwijdig loopt met de x-as. Er wordt verder aangenomen dat H en
het elektrische veld E enkel varie¨ren in de richting van de y-as, waardoor deze
velden respectievelijk kunnen voorgesteld worden door de scalaire uitdrukkingen
H(y, t) en E(y, t). Voor dit eendimensionale probleem kunnen de quasi-statische








= −σE(y, t). (3.6)
Hierin staan µ en σ respectievelijk voor de (constant onderstelde) magnetische
permeabiliteit en de elektrische geleidbaarheid van het materiaal.
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Figuur 3.5. Model van een magnetische lamel.
Laplace-transformatie van (3.5) en (3.6) en verder partieel afleiden naar y geeft:
d2E(y, s)
dy2
= γ(s)2E(y, s), (3.7)
d2H(y, s)
dy2
= γ(s)2H(y, s). (3.8)
De functie γ(s) wordt gedefinieerd als de voortplantingsfunctie:
γ(s) = (sµσ)1/2. (3.9)
De algemene oplossing van (3.7) luidt
E(y, s) = A(s)e−γ(s)y +B(s)eγ(s)y, (3.10)
waarbij A(s) en B(s) coe¨fficie¨nten zijn die te bepalen zijn uit de randvoorwaar-














In de magnetische lamel vloeit er geen netto stroom. De stroomdichtheid moet
dus een oneven verloop hebben ten opzichte van het symmetrievlak y=0. Het
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Figuur 3.6. Transmissielijnmodel voor een (halve) magnetische lamel.
verloop van J (en dus E) vertoont dan een buigpunt ter hoogte van het midden
van de lamel, d2E/dy2 = 0. Uit (3.7) en (3.10) volgt de randvoorwaarde
E(y = 0, s) = 0 ⇐⇒ A(s) +B(s) = 0. (3.13)
Met deze randvoorwaarde herleiden (3.10) en (3.11) zich tot












De vergelijkingen (3.5)–(3.6) en de oplossing (3.14)–(3.15) modelleren een trans-
missielijn met lengte d/2 zoals voorgesteld in figuur 3.6. De analogie met een
elektrische transmissielijn, kortgesloten aan haar uiteinde, kan volledig doorge-
trokken worden indien de grootheden E, H , µ en σ vervangen worden door de
respectievelijke grootheden V , I , l (langsinductantie per meter) en g (dwarscon-
ductantie per meter).
De ingangsimpedantie van deze transmissielijn is bepaald door de verhouding
−E/H ter hoogte van y = d/2. De resulterende magnetische impedantie van de
lamel is gegeven door














54 3.2. Identificatie van resonant circuit
Beschouwen we nu een stroomlaag rond een stapel van nl lamellen. In figuur 3.5
wordt er voor de aanschouwelijkheid e´e´n lamel en e´e´n winding van een wikkeling
met w windingen getoond. We onderstellen dat alle flux gekoppeld met deze
wikkeling door de lamellen loopt en dat de wikkeling verliesloos is. Toepassing
van de wet van Faraday en de wet van Ampe`re op de stroomlaag leidt tot volgende
uitdrukkingen voor de geı¨nduceerde spanning V en de stroom I (met de zin zoals
aangeduid in figuur 3.5) in het Laplacedomein:
V (s) = E(d/2, s) · 2nlbw, (3.19)
wI(s) = −H(d/2, s) · l. (3.20)
Combinatie van (3.19)-(3.20) met (3.16) geeft de elektrische impedantie van een















Deze uitdrukking kan geı¨dentificeerd worden met de formule voor de impedantie





















Indien de impedantie van het blikpakket gee¨valueerd wordt in een sinusregime
s = jω, dan kan het gedrag van (3.21) bepaald worden voor enerzijds zeer lage
en anderzijds zeer hoge frequenties.
Voor de laagfrequentbenadering kan de functie coth ontwikkeld worden in haar
laurentreeks, zie bijlage F. Door hiervan enkel de eerste twee termen te behouden
volgt voor de admittantie van het blikpakket:
lim
ω→0
















Voor lage frequenties kan het blikpakket dus gemodelleerd worden als de parallel-
schakeling2 van een inductantie en een weerstand. Bij deze benadering hebben de
2Het voordeel van een parallel-voorstelling i.p.v. een serie-voorstelling is dat de onafhankelijk-
heid tussen het resistieve en inductieve element bewaard blijft in het geval dat het inductieve element
verzadiging zou vertonen.
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Figuur 3.7. Absolute waarde (gedeeld door µ0) en hoek van de complexe permeabiliteit
(3.23) als functie van de frequentie. Aanduiding van de afsnijfrequentie (3.26).
geı¨nduceerde wervelstromen slechts een beperkte invloed op het veldverloop over
de dikte van de lamel. Uit figuur 3.6 kan voor ω → 0 afgeleid worden dat het elek-
trische veld E(y) en de stroomdichtheid J(y) lineair varie¨ren over de dikte; uit
(3.6) volgt verder dat het magnetische veld H(y) een parabolisch verloop heeft,
met een minimum in het midden van de lamel.
Voor de hoogfrequentbenadering van (3.21) wordt gebruik gemaakt van het feit
dat tanh(z) convergeert naar 1 als het ree¨le deel van z groot wordt:
lim
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Bij de hoogfrequentbenadering is de invloed van de wervelstromen op het veld-
verloop in de lamel niet meer verwaarloosbaar. De stromen zorgen voor een af-
scherming in het midden van de lamel, waardoor het grootste deel van de flux in
de buurt van de randen van de lamel loopt (fluxverdringing).
De laag- en hoogfrequentbenadering zijn ook terug te vinden in het verloop van de
absolute waarde en de hoek van de complexe permeabiliteit, zie figuur 3.7. Voor
lage frequenties is de complexe permeabiliteit bijna zuiver ree¨el; de grootte komt
overeen met de statische permeabiliteit. Voor hoge frequenties daalt de complexe
permeabiliteit sterk als functie van de frequentie; de hoek van -45◦ wijst erop dat
het materiaal zich bij deze frequenties evenveel resistief als reactief gedraagt.
De overgang tussen het laag- en hoogfrequentmodel wordt bepaald door het ver-
loop van de tanh-functie in (3.21). In [36] wordt gesteld dat deze overgang ge-
beurt als de absolute waarde van het argument van de functie gelijk is aan 1. De
corresponderende frequentie noemt men de afsnijfrequentie (Eng.: cut-off fre-
quency) van het materiaal. Bij deze frequentie is de indringdiepte van de elektro-











Met de gegevens van tabel B.1 volgt dat het blik in de proefopstelling een afsnij-
frequentie heeft van 338 Hz. Deze frequentie is verschillende grootte-ordes lager
dan de (geschatte) hoogste resonantiefrequentie 62.2 kHz, zie p. 51. Bijgevolg
kan voor de modellering van het blik steeds de hoogfrequentbenadering (3.25)
gebruikt worden.
Model van blikpakket en luchtspleet
Het gebruik van het eendimensionale wervelstroommodel (3.21) voor een blik-
pakket is in de meeste gevallen niet praktisch. De blikgeometrie van de motor
wijkt immers sterk af van het eendimensionale model en bovendien is er de aan-
wezigheid van een (dubbele) luchtspleet.
Voor de berekening van de fase-impedantie in een sinusregime kan echter gebruik
gemaakt worden van de complexe, frequentie-afhankelijke permeabiliteit (3.23).
In een eindige-elementenberekening bijvoorbeeld kan de statische permeabiliteit
van het blikmateriaal vervangen worden door (3.23). Een harmonische berekening
resulteert dan in de gezochte (complexe) fase-impedantie.
De tijdsintensieve opbouw van een eindige-elementenmodel kan vermeden wor-
den in het geval dat de rotor gealigneerd is met de stator. In dit geval is het
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Figuur 3.8. Parallel-voorstelling van magnetisch circuit met lamelpakket en luchtspleet.
veldbeeld in de luchtspleet bij benadering uniform en kan het ijzercircuit bij be-
nadering vervangen worden door een eendimensionaal circuit met een gemiddelde
weglengte en breedte [26]. De fase-impedantie kan dan voorgesteld worden door
het parallel-netwerk van figuur 3.8 (waarbij de in het grijs aangeduide weerstand







Hierin stellen ls en bp respectievelijk de axiale lengte van het blikpakket en de
breedte van een tand voor. De voorstelling van figuur 3.8 is af te leiden uit het
feit dat de luchtspleet en het ijzer dezelfde flux voeren (zelfde spanning over de
corresponderende elementen sLg en Zw), en dat de som van de magnetische span-
ningsvallen H · l +Hg · g gelijk is aan de bekrachtiging wI .
Verliesbijdragen in de demping van resonanties
De elektrische resonanties die voorkomen in een onbekrachtigde fase worden ge-
dempt door verschillende systeemverliezen. De belangrijkste verliesbijdrage is
reeds besproken; het is het wervelstroomverlies in het blik van de machine. Daar-
naast zijn er echter nog andere verliesmechanismen die demping van de resonan-
ties in de hand werken.
De modellering (3.21) houdt rekening met geı¨nduceerde wervelstromen in het
blik, maar niet met extra verlies tengevolge van hysteresis. De invloed van hys-
teresis kan gemodelleerd worden door in (3.23) een permeabiliteit in te voeren
die een materiaal-afhankelijke verlieshoek δh bevat [35]. De elementen sµ in
figuur 3.6 zijn dan niet langer zuiver inductief, zoals aangeduid met de grijze
hysteresislussen boven deze elementen. Een model met inbegrip van hysteresis
voorspelt een materiaalgedrag dat me´e´r resistief is dan reactief bij hoge frequen-
ties, wat ook overeenkomt met het gedrag dat in werkelijkheid wordt opgeme-
ten [23, 35]. Voor elektrisch blik kan aangenomen worden dat het wervelstroom-
verlies veel groter is dan het hysteresisverlies. Dit laatste is immers (bij eenzelfde
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maximale inductie) evenredig met de frequentie, terwijl het wervelstroomverlies
varieert met de frequentie tot de macht 3/2. Dit laatste is af te leiden uit het feit
dat het verlies bepaald is door Re(V 2/Z), waarbij V bij een gegeven inductie
evenredig is met de frequentie, en met Z gegeven door (3.25).
De weerstand Rdc in figuur 3.8 modelleert het laagfrequente jouleverlies in de
wikkeling rond de lamellen. In de wikkeling treden echter additionele verlie-
zen op door wervelstromen, geı¨nduceerd door het transversale wisselveld in de
statorgleuven. Deze verliezen kunnen worden gemodelleerd door een extra weer-
stand in parallel met de ijzerverliesweerstand. Vooral in de geleiders in de onmid-
dellijke nabijheid van de luchtspleet kan het transversale veld aanleiding geven
tot lokale ‘hot spots’ [26]. In bijlage D wordt er aan de hand van een eindige-
elementenmodel een schatting gegeven van de wervelstroomverliezen in het ko-
per. Daaruit blijkt dat, althans voor de motor uit de proefopstelling, de ijzerverlie-
zen steeds dominant zijn ten opzichte van de koperverliezen.
Tenslotte treden er ook verliezen op in de condensator Cb van de gelijkspannings-
tussenkring. In het bereik van de resonantiefrequenties speelt de equivalente se-
rieweerstand (Eng.: equivalent series resistance of ESR) een belangrijke rol; het
gedrag van de condensator kan dan immers meer resistief dan capacitief zijn.
Over het algemeen kan men aannemen dat het wervelstroomverlies in de magne-
tische lamellen de dominante verliesfactor is bij de demping van de elektrische
resonanties. Dit wordt verderop bevestigd door het feit dat met behulp van een
transie¨nt wervelstroommodel voor blik de resonantie (en dus ook demping) in de
gealigneerde stand zeer goed voorspeld kan worden.
3.3 Resonantie na diodeherstel
3.3.1 Beginvoorwaarden voor resonantie
In het voorgaande werden de elementen geı¨dentificeerd die de bouwstenen zijn
van het LRC circuit dat kan geassocieerd worden met een onbekrachtigde fase in
de SR aandrijving. De vraag is nu hoe de bijhorende resonanties kunnen opgewekt
en geobserveerd worden.
Omdat de resonanties enkel in onbekrachtigde fasen plaats kunnen vinden, wordt
in eerste instantie onderzocht hoe de overgang van de bekrachtigde naar de onbe-
krachtigde toestand gebeurt.
Het typische einde van een bekrachtigingscyclus bestaat uit het uitschakelen van
de actieve schakelaars van de fase. Als schakelaars beschouwen we IGBTs, zie
figuur 3.1. Na het uitschakelen van de IGBTs commuteert de fasestroom naar de
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(a) Op het ogenblik van diodeherstel. (b) In de evenwichtstoestand.
Figuur 3.9. Asymmetrische brug en spanningsverdeling.
vrijloopdiodes en wordt de fase invers gepolariseerd. De stroom neemt hierbij
af, wordt nul, en daalt zelfs verder naar een negatieve waarde IRRC, de inverse
herstelstroom (Eng.: reverse recovery current) van de vrijloopdiodes.
Op het ogenblik dat de junctiesperlaag is opgebouwd herstellen de diodes (Eng.:
diode recovery) en beginnen deze zich capacitief te gedragen. Op dat ogenblik is
de spanning over de diodes gelijk aan de drempelspanning VD ≈ 0. De spanning
over de (uitgeschakelde) IGBTs is dan Vdc − VD ≈ Vdc en de fasespanning v
is ongeveer −Vdc. Deze initie¨le toestand is voorgesteld in figuur 3.9(a). Deze
toestand verschilt echter van de evenwichtstoestand waarbij de fasespanning nul
is en de spanning over beide IGBTs en vrijloopdiodes - in het ideale geval - gelijk
is aan Vdc/2, zie figuur 3.9(b).
Op basis van de analyse van het LRC circuit van een onbekrachtigde fase kunnen
we verwachten wat er gebeurt: de begintoestand op het ogenblik van diodeherstel
zal onder de vorm van een gedempte slingering evolueren naar de eindtoestand.
Figuur 3.10 toont een experiment waarbij de beide IGBTs van de asymmetrische
brug simultaan worden aangestuurd met een frequentie van 8 kHz en een duty ra-
tio 30%. Dit stemt overeen met een aan-tijd van 37.5 µs voor de IGBTs, zoals te
zien is in figuur 3.10(a). Tijdens deze aan-tijd is de fasespanning iets lager dan de
tussenkringspanning Vdc, die in dit experiment 105 V bedraagt, zie figuur 3.10(b).
Het verschil is te wijten aan de saturatiespanning van de IGBTs. Figuur 3.10(c)
toont hoe de fasestroom tijdens de aan-tijd toeneemt met een helling die afhan-
kelijk is van de rotorstand. Bij het uitschakelen van de IGBTs commuteert de
fasestroom naar de vrijloopdiodes en begint de stroom af te nemen. De fase-
spanning is dan benaderend gelijk aan −Vdc. Kort nadat de fasestroom door nul
gaat herstellen de diodes. In figuur 3.10(b) is te zien dat de fasespanning op een
gedempte, slingerende wijze naar nul evolueert. Een gedempte slingering is even-
eens waar te nemen in de stroom, zoals blijkt uit de uitvergroting in figuur 3.10(c)
van de stroomvorm voor de ongealigneerde positie. De amplitude van de stroom is
relatief klein (in de orde mA), wat te wijten is aan de relatief grote karakteristieke
impedantie
√
Lw/Ceq van de resonante kring.
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Voor de ongealigneerde positie kan deze impedantie makkelijk begroot worden.
De fase-inductantie Lw is in dit geval benaderend gelijk aan de statische induct-
antie 13.1 mH (de luchtspleetreluctantie domineert immers in het magnetische
pad). Tijdens de slingering bereikt de fasespanning een piekwaarde van 40 V,
waaruit kan besloten worden dat de spanning over de IGBTs niet kleiner wordt
dan (Vdc − 40)/2 ≈ 30 V. Uit de bespreking op p. 50 volgt dat Ceq dan onge-
veer 500 pF bedraagt. Met de benaderende waarde voor Lw resulteert dit in een
karakteristieke impedantie die groter is dan 5 kΩ. Bij het grootste doorschot van
de slingering zou de stroom een maximum waarde 40 V/5 kΩ, of slechts 8 mA,
moeten bereiken. Dit wordt bevestigd door de meting van figuur 3.10(c).
3.3.2 Keuze van meting
Het meten van dergelijke stromen introduceert onvermijdelijk problemen op het
vlak van signaal-tot-ruis verhouding. Bovendien kan men niet zonder meer de
stroomsensoren gebruiken die standaard voorzien zijn in de aandrijving. Het
meetbereik hiervan is immers afgestemd op een veelvoud van de nominale stroom
van de machine. Bij het meten van stromen in de orde van mA zou men in de pro-
blemen komen wat betreft de beschikbare resolutie van de A/D omzetter.
Omwille van deze redenen wordt in dit proefschrift gekozen voor spanningsme-
tingen om resonanties te meten, in de plaats van stroommetingen. Aangezien de
grootte-orde van de spanningen dezelfde is als deze van de busspanning, zijn de
signalen relatief ongevoelig voor storingen, bijvoorbeeld tengevolge van capaci-
tieve inkoppeling met andere invertoren via de motorkabel. Bovendien kunnen
het meetcircuit en de A/D omzetter bemeten worden op het maximale bereik van
de resonanties, wat een hoge resolutie garandeert.
In de meeste gevallen zijn er geen spanningsmetingen voorzien in SR aandrij-
vingen, met uitzondering van een eventuele overspanningsbeveiliging op de tus-
senkring. Er zou dus kunnen geargumenteerd worden dat het implementeren van
spanningsmetingen extra kosten en complexiteit met zich meebrengt. Omdat het
uiteindelijke doel van de metingen echter de sensorloze controle van de motor
is, is het belangrijk om een vergelijking te maken met andere sensorloze aandrij-
vingen. Zoals reeds aangehaald in het besluit van hoofdstuk 2 vereisen bijna alle
state-of-the-art sensorloze technieken reeds extra hardware onder de vorm van een
(bus)spanningsmeting, oscillatoren of aangepaste meetcircuits. In dit opzicht is de
implementatie van spanningsmetingen op de verschillende fasen niet zo kritisch
meer.
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(a) Stuursignaal voor beide IGBTs.
(b) Fasespanning. Het tijdsverschil tussen het aanschakelbevel voor de
IGBTs en de meting van de spanning is aangeduid door δ.
(c) Fasestromen; detail van ongealigneerde stroomresonantie.
Figuur 3.10. Gemeten resonanties na diodeherstel voor de ongealigneerde en gealigneerde
rotorpositie met betrekking tot de bekrachtigde fase.
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3.3.3 Voorspelling van resonantiefrequenties
Voorspelling van de ongealigneerde resonantiefrequentie
Uit figuur 3.10(b) blijkt duidelijk dat de vorm van de gedempte spanningsslinge-
ring sterk afhangt van de rotorpositie. Voor de ongealigneerde stand is de fre-
quentie van de slingering bij benadering te voorspellen. Bij de berekening van
de karakteristieke impedantie werden voor de ongealigneerde inductantie Lw en







= 62.2 kHz, (3.28)
en dus een resonantieperiode van 16.1 µs. In het geval van een lineair systeem
is de periode van de gedempte resonantie altijd groter dan de ongedempte peri-
ode. In figuur 3.10(b) kan een oscillatieperiode van ongeveer 20 µs geobserveerd
worden, wat dus vrij goed overeenstemt met de voorspelde waarde.
Voorspelling van de gealigneerde resonantiefrequentie
In de gealigneerde stand verwacht men een spanningsresonantie die enerzijds een
lagere frequentie heeft (omwille van het feit dat de gealigneerde inductantie hoger
is dan de ongealigneerde) en anderzijds meer demping vertoont (omwille van de
relatief grotere bijdrage van de blikimpedantie bij een kleine luchtspleet). De
geobserveerde golfvorm voldoet hieraan, maar wat opvalt is dat de slingering geen
doorschot vertoont door een grote mate aan demping.
Dit ‘uitstervend’ verloop van de fasespanning in de gealigneerde stand kan ge-
observeerd worden in verschillende figuren uit de wetenschappelijke literatuur
[27, 28, 37, 38]. In de meeste gevallen wordt er geen verdere aandacht aan be-
steed. In [38] wordt vermeld dat de spanning exponentieel uitsterft tengevolge
van wervelstromen in de fasewikkeling. Hoewel het in bepaalde omstandigheden,
namelijk bij het gebruik van geleiders met een voldoend grote sectie3, mogelijk
is dat wervelstromen in de geleiders hiertoe bijdragen, is het vooral het blikge-
drag dat een dominante invloed heeft op het spanningsverloop. Meer bepaald kan
met behulp van een transie¨nt model voor het magnetische blik de spanningsvorm
van figuur 3.10(b) in de gealigneerde positie perfect verklaard worden. In het
volgende wordt dit model uitgewerkt en de golfvorm geanalyseerd.
3Zie ook de argumentering in de laatste paragraaf van bijlage D.
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Figuur 3.11. Voorstelling in Laplacedomein van resonant circuit bestaande uit een equi-
valente capaciteit, blikpakket en luchtspleet.
3.3.4 Transie¨nt model van resonant circuit in gealigneerde positie
Om het gedrag van het blikpakket in een sinusoı¨daal regime met frequentie ω
te bepalen kan s gesubstitueerd worden door jω in het eendimensionaal wervel-
stroommodel (3.21). Bij uitbreiding kan superpositie toegepast worden op een pe-
riodieke golfvorm bestaande uit verschillende frequentiecomponenten. Zo wordt
in [23] het stroomantwoord op spanningspulsen berekend door de opgedrongen
spanningsgolfvorm te ontbinden in fouriercomponenten, en voor elke frequentie-
component het corresponderende stroomantwoord te berekenen.
Voor de analyse van de gealigneerde spanningsgolfvorm na diodeherstel is de har-
monische aanpak echter niet bruikbaar. In dit geval wordt immers de vrije uitslin-
gering van het resonante circuit van figuur 3.11 beschouwd vanuit een gegeven
begintoestand. Omdat de spanning hierbij niet a priori gekend is, kan deze ook
niet in frequentiecomponenten ontbonden worden.
Ee´n mogelijkheid om de vrije uitslingering te berekenen is het opstellen van het
impulsantwoord van het systeem van figuur 3.11 in het Laplacedomein en deze
uitdrukking te transformeren naar het tijdsdomein via een inverse Laplacetrans-
formatie. Hieruit wordt dan wel het verloop van de globale grootheden spanning,
stroom of gekoppelde flux bekomen, maar niet het ruimte- en tijdsafhankelijke
verloop van het magnetische veld in de lamellen van het blik. Zoals verder zal
blijken is het juist deze informatie die een belangrijk inzicht geeft in de dynamica
die schuil gaat achter de gealigneerde spanningsslingering van figuur 3.10(b).
Om het verloop van het magnetische veld in de lamellen te bekomen kan gebruik
gemaakt worden van een model waarin de Maxwell-vergelijkingen ruimtelijk ge-
discretiseerd worden. Voor deze discretisatie wordt de (halve) lamel opgedeeld in
nl schijfjes met dikte ∆, zoals aangeduid in figuur 3.12.
Voor de uitwerking van het model wordt vertrokken van de Maxwell-vergelijkingen
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Figuur 3.12. Discretisatie van een (halve) lamel in n elementaire schijfjes. Er wordt
aangenomen dat H(y, t) = Hi(t) voor de schijf i met dikte ∆.








= −σE(y, t). (3.30)
Merk op dat, in tegenstelling tot (3.5), niet a priori van een constante permeabili-
teit µ wordt uitgegaan in (3.29).












dan volgt de diffusievergelijking
∂2H(y, t)
∂y2
= σµd(H) · ∂H(y, t)
∂t
. (3.33)
De vergelijking (3.33) kan opgelost worden in de lamel als de randvoorwaarden
gekend zijn. Zoals reeds eerder vermeld verdwijnt het elektrische veld in het
midden van de lamel, zie (3.13). Samen met (3.30) volgt dat het H-veld een
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waarbij φl de flux door e´e´n lamel voorstelt.





H(y + ∆/2)−H(y −∆/2)
∆
. (3.36)




H(y + ∆)− 2H(y) +H(y −∆)
∆2
. (3.37)
De diffusievergelijking (3.33) kan dan worden geschreven als een reeks differen-
tievergelijkingen voor de veldsterktes Hi op de discrete posities y = i ·∆:





, i = 1, . . . , n− 1. (3.38)














Het eindige-differentiemodel voor de lamel bestaat uit n+1 vergelijkingen (3.38)–
(3.40) voor de n+ 1 onbekenden H0, . . . Hn.
In het magnetische circuit voor de gealigneerde stand is verder een (dubbele)
luchtspleet aanwezig. De mmk-val Fg over de luchtspleet met dikte 2g en (la-




Om de vrije uitslingering van het systeem van figuur 3.11 te beschouwen moet het
magnetische model voor het blikpakket en de luchtspleet nog gekoppeld worden
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met de capaciteitCeq, waarvan de dynamica in elektrische grootheden v en iwordt
uitgedrukt:
i = −Ceq dv
dt
. (3.42)
De koppeling tussen het magnetische en elektrische model gebeurt via de wet van
Ampe`re en Faraday, respectievelijk
wi = Hnl + Fg. (3.43)
en
v = w · d(nlφl)
dt
. (3.44)
























































Het resulterende stelsel differentiaalvergelijkingen kan bijvoorbeeld met behulp
van een Matlab-solver worden opgelost. De gebruikte gegevens voor lamelmodel,
luchtspleet en equivalente capaciteit zijn gegeven in tabel 3.3. Voor de lengte en
breedte van het lamelpakket werden gemiddelde waarden genomen die rekening
houden met de gemiddelde weglengte en met het verschil in tand- en jukdikte in
de motor van de proefopstelling [26].
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Grootheid symbool waarde eenheid
relatieve permeabiliteit µr 2000 -
specifieke geleidbaarheid σ 3 · 106 S/m
aantal lamellen nl 205 -
lengte blikpakket l 300 mm
breedte van een lamel b 17.55 mm
dikte van een lamel d 0.5 mm
aantal windingen w 208 -
aantal discretisatiepunten n 50 -
enkelvoudige luchtspleet g 0.27 mm
equivalente capaciteit Ceq 500 pF
spanning bij start slingering v0 -100 V
Tabel 3.3. Gegevens van het eindige-differentie lamelmodel, luchtspleet en equivalente
capaciteit.
Figuur 3.13 toont het resultaat van een simulatie waarbij de initie¨le spanning over
de condensator in figuur 3.11 gelijk is aan -100 V. Er wordt ondersteld dat op het
beginogenblik de veldsterkte overal nul is in de lamel. Figuur 3.13(a) toont het
verloop van de spanning v en de stroom i. Het verband tussen beide grootheden
is gegeven door de condensatorvergelijking (3.42). De slingerfrequentie volgt uit
de tijd tussen twee opeenvolgende extrema in de golfvormen en wordt berekend
op 32.8 kHz.
Figuur 3.13(b) toont het verloop van de veldsterkte H in het midden en aan de
rand van de lamel. In het midden van de lamel is er nauwelijks een verandering
van de veldsterkte zichtbaar. Dit is te wijten aan het feit dat de indringdiepte
(3.26) bij de berekende frequentie 32.8 kHz minder dan 15% van de halve la-
meldikte bedraagt. De veldsterkte aan de rand van de lamel daarentegen heeft
(relatief gezien) een veel grotere amplitude. In figuur 3.13(b) wordt ook het ge-
middelde van de magnetische inductie B over alle discretisatiepunten in de lamel
getoond. Deze gemiddelde inductie is evenredig met de flux door een lamel; de
tijdsafgeleide ervan is evenredig met de spanning v.
De resultaten van figuur 3.13 komen niet overeen met de waargenomen gealig-
neerde slingering in de proefopstelling, waarin een sterke demping waar te nemen
is, zie figuur 3.10(b). Een mogelijke reden hiervoor is het feit dat de gebruikte be-
ginvoorwaarden in het lamelmodel niet overeenkomen met de werkelijkheid. Bij
de metingen op de proefopstelling werd het circuit immers gemagnetiseerd ge-
durende een periode van 37.5 µs en vervolgens gedemagnetiseerd, vooraleer het
diodeherstel plaats vond.
Om de invloed van de spanningspulsen te bekijken wordt het lamelmodel met
luchtspleet beschouwd, maar zonder capaciteit Ceq. Gedurende 37.5 µs wordt een
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(a) Spanning v en stroom i.
(b) VeldsterkteH in het midden en aan de rand van de lamel; magnetische
inductie B, uitgemiddeld over de dikte van de lamel.
Figuur 3.13. Antwoord van het resonante circuit van figuur 3.11 bij gebruik van een
eindige-differentie lamelmodel. Initieel is de veldsterkte nul over de dikte van de lamel
en is de spanning over de capaciteit Ceq gelijk aan -100 V.
spanning van 100 V opgedrongen, waarna de inverse spanning wordt aangelegd
tot op het ogenblik dat de stroom nul wordt.
Het corresponderende verloop van de magnetische grootheden wordt getoond in
figuur 3.14(a). Door fluxverdringing ijlt het veld in het midden van de lamel na op
het veld aan de rand. Hierdoor is er een niet-homogene veldverdeling in de lamel
wanneer de stroom op het einde van de bekrachtiging opnieuw nul wordt. Deze
veldverdeling is weergegeven in figuur 3.14(b).
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(a) Veldsterkte H in het midden en aan de rand van de lamel; magnetische
inductie B, uitgemiddeld over de dikte van de lamel.
(b) Veldsterkte H in de discretisatiepunten van de lamel en gemiddelde
inductie Bgem op het einde van het opgedrongen spanningsverloop.
Figuur 3.14. Antwoord van het lamelmodel bij een opgedrongen spanning 100 V (gedu-
rende 37.5 µs) en -100 V (tot nuldoorgang van de stroom).
Deze niet-homogene veldverdeling wordt vervolgens als begintoestand gebruikt
voor de vrije uitslingering van het systeem. Dit resulteert in de golfvormen van fi-
guur 3.15. Het verloop van de fasespanning v komt in dit geval zeer goed overeen
met de experimenteel opgemeten golfvorm van figuur 3.10(b). De oorzaak van de
sterke demping in het spanningsverloop ligt dus bij de niet-homogene veldverde-
ling in de lamel bij de start van de slingering. De verklaring waarom de spanning
geen doorschot vertoont kan gehaald worden uit figuur 3.14(b). Bij de start van
de resonantie heeft de gemiddelde inductie een positieve waarde. In de regime-
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(a) Spanning v en stroom i.
(b) VeldsterkteH in het midden en aan de rand van de lamel; magnetische
inductie B, uitgemiddeld over de dikte van de lamel.
Figuur 3.15. Antwoord van het resonante circuit van figuur 3.11 bij gebruik van een
eindige-differentie lamelmodel. De initie¨le veldsterkte is getoond in figuur 3.14(b); de
initie¨le spanning bedraagt -100 V.
toestand moet deze echter nul zijn. Men kan dus verwachten dat de gemiddelde
inductie (en dus ook de gekoppelde flux) een dalend verloop kent tijdens de slin-
gering. Dit wordt bevestigd in figuur 3.15(b). Omdat de spanning gelijk is aan de
tijdsafgeleide van de gekoppelde flux blijft de spanning negatief; er is (net) geen
doorschot. Het vrijkomen van de opgestapelde magnetische energie in de lamel
zorgt in feite voor een actieve demping van de slingering.
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Extractie van positie-informatie uit resonantie na diodeherstel
Zoals reeds bleek uit figuur 3.10(b) is het verloop van de spanning na diodeherstel
afhankelijk van de rotorpositie. Voor de ongealigneerde stand is de slingering
goed te voorspellen; de reluctantie van het magnetische pad wordt dan immers
gedomineerd door de luchtspleet en de fase-inductantie is ongeveer gelijk aan
de statische ongealigneerde inductantie. In de gealigneerde stand is dit echter
niet meer het geval; de blikdynamica heeft dan een belangrijke invloed op het
resonantieverschijnsel. De duur van de aangelegde spanningspuls bepaalt dan in
belangrijke mate de vorm van de slingering.
De voorgeschiedenis van (het magnetische veld in) het blik is trouwens niet de
enige factor die een eenduidig verband tussen de golfvorm van de spanning en
de rotorpositie verhindert. De hersteltijd van de diodes is namelijk nog di/dt-
afhankelijk. Bij een grote di/dt (ongealigneerde positie) is de hersteltijd groter
dan bij een lage di/dt (gealigneerde positie). Dit is trouwens duidelijk waar te
nemen in figuur 3.10(b), waar de ongealigneerde slingering ongeveer 10 µs na de
gealigneerde slingering start. Hierdoor treedt er al binnen een halve slingerperi-
ode een snijpunt op tussen de ongealigneerde en gealigneerde slingering. Omdat
in dit deel van de golfvorm ook de meeste positie-informatie vervat zit, is een
snijpunt tussen beide slingeringen hier zeer nadelig. Men zou zich bijvoorbeeld
kunnen voorstellen dat de positie bekomen wordt door de spanning te meten met
een vaste tijdsvertraging δ ten opzichte van (het commando voor) de stijgende
flank van de spanningspuls, zie figuur 3.10(b). In het worst-case scenario valt het
gekozen tijdstip van de meting samen met het tijdstip waarop de ongealigneerde
en gealigneerde resonantie elkaar snijden. Er kan dan geen uitsluitsel gegeven
worden omtrent de stand van de rotor.
3.4 Resonantie na ultrakorte spanningspulsen
Verhindering van diodeherstel door inkorting van de duur van de spannings-
pulsen
Zoals besproken in de vorige paragraaf hangt de golfvorm van de spanning na
diodeherstel niet alleen af van de positie, maar ook van de temperatuur en van de
duur van de aangelegde spanningspulsen. In dit laatste geval bepaalt de initie¨le
veldverdeling in de lamel (zie simulatieresultaat van figuur 3.14(b)) in belang-
rijke mate de specifieke dynamica van de slingering. Indien men er echter in zou
slagen om het initie¨le inhomogene veldverloop te beperken tot de randgebieden
van de lamel waarin de elektromagnetische golf kan indringen bij de beschouwde
resonantiefrequentie, dan kan men verwachten dat de golfvorm van de spanning
minder afhankelijk wordt van deze initie¨le veldverdeling.
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Figuur 3.16. Gemeten resonanties na diodeherstel voor verschillende aan-tijden van de
IGBTs.
Om het veld tijdens de opgedrongen spanningspulsen niet ver te laten indringen
in de lamel, moet de aan-tijd van de IGBTs verkort worden. Een ruwe schatting
van deze aan-tijd kan gemaakt worden op basis van de gealigneerde resonantie-
frequentie 32.8 kHz (deze frequentie volgde uit de gesimuleerde slingering van
een lamel met een initie¨le veldverdeling die identisch nul was, zie p. 67). Bij
de aanname dat de golf twee tijdsconstanten τ = 1/ω nodig heeft om tot zijn
indringdiepte in te dringen, kan een aan-tijd van 9.6 µs berekend worden4.
Figuur 3.16 toont metingen van spanningsslingeringen na diodeherstel, voor ver-
schillende aan-tijden van de IGBTs. Een van de slingeringen correspondeert met
een aan-tijd van 37.5 µs, wat dezelfde situatie is als in figuur 3.10(b). Bij inkor-
ting van deze tijd wijzigt de spanningsgolfvorm en evolueert deze naar de ideale,
gesimuleerde golfvorm van figuur 3.13(a). Men ziet echter ook dat voor kleinere
aan-tijden de geleidingstijd van de diodes aanzienlijk korter wordt.
Indien de aan-tijd nog verder gereduceerd wordt treedt er geen diodeherstel meer
op. Dit is weergegeven in figuur 3.17. In dit geval is de opbouw van magnetische
energie in de lamel tijdens de aan-tijd zodanig klein geworden dat de spannings-
golfvorm, geholpen door de demping, niet meer de grens −Vdc bereikt waarbij
de vrijloopdiodes in geleiding treden. Hierdoor wordt het herstel van de diodes
volledig vermeden.
4Dit is een ruwe benadering, enerzijds omwille van de wat arbitraire keuze van de tijd 2τ ,
anderzijds omdat niet van een constante resonantiefrequentie ω kan gesproken worden wegens de
niet-lineariteit van de equivalente capaciteit Ceq.
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(a) Stuursignaal voor beide IGBTs.
(b) Fasespanning.
Figuur 3.17. Gemeten resonanties in de gealigneerde rotorpositie voor verschillende aan-
tijden van de IGBTs.
In figuur 3.17 is verder te zien dat, als de aan-tijd dicht bij 1 µs komt, de fase-
spanning niet meer de spanning Vdc bereikt. De IGBTs krijgen in dit geval al een
uitschakelbevel vooraleer de collector-emittor spanning gedaald is tot de satura-
tiespanning.
Om de herhaalbaarheid van het spanningsantwoord op spanningspulsen met een
bepaalde duur te kunnen garanderen is het van belang dat beide IGBTs van de
onbekrachtigde fase gelijktijdig aangestuurd worden. Op deze wijze wordt de po-
tentiaal van het punt A in figuur 3.2 op p. 47 opgetrokken naar de hoge potentiaal
van de tussenkring, terwijl de potentiaal van het punt B naar de lage potentiaal
van de tussenkring wordt gedwongen. De fasespanning aan de start van de slinge-
ring is dan, bij verwaarlozing van de saturatiespanning over de IGBTs, eenduidig
bepaald door de tussenkringspanning Vdc. Indien bijvoorbeeld de hoge IGBT
vroeger zou worden uitgeschakeld dan de lage IGBT, dan treedt het probleem op
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Figuur 3.18. Gemeten resonanties in fase C na het opdringen van spanningspulsen van
1 µs, bij verschillende rotorposities.
dat de potentiaal van het punt A niet gedefinieerd is op het ogenblik dat de lage
IGBT afschakelt. Hierdoor zal ook de fasespanning niet eenduidig bepaald zijn.
Positie-afhankelijkheid van resonanties na ultrakorte spanningspulsen
In het voorgaande is aangetoond dat het resonante circuit van een onbekrachtigde
fase tot slingeren kan gebracht worden door het aanleggen van ultrakorte span-
ningspulsen [39]. Indien de duur van deze pulsen voldoende kort is, wordt de
opbouw van magnetische energie tijdens de aan-tijd van de IGBTs beperkt en
treden de vrijloopdiodes niet in geleiding.
Figuur 3.18 toont het gemeten antwoord van de spanning in fase C op spannings-
pulsen met een duur van 1 µs, voor verschillende rotorposities. De positie 0◦ cor-
respondeert met de gealigneerde stand; 45◦ komt overeen met de ongealigneerde
positie. Uit de figuur blijkt duidelijk dat de opgemeten spanningsslingeringen
sterk positie-afhankelijk zijn.
De duur van 1 µs voor de spanningspulsen is niet arbitrair gekozen. Bij lan-
gere pulsen wordt de opgeslagen energie aan het begin van de resonantie te groot,
waardoor in de ongealigneerde stand de vrijloopdiodes in geleiding kunnen tre-
den. In het geval van kortere pulsen wordt de amplitude van de slingering sterk
gereduceerd, zoals blijkt uit figuur 3.17(b).
Hoofdstuk 3. Elektrische resonanties in SR aandrijvingen 75
Figuur 3.19. Model voor de bepaling van dv/dt bij aanschakelen van de IGBTs.
Invloed van de flanksteilheid van ultrakorte spanningspulsen
Bij het aanschakelen van een IGBT daalt de collector-emittorspanning zeer snel
tot de saturatiespanning van de component. In de huidige technologie bedraagt
de steilheid van deze spanningsflank (dv/dt) typisch meerdere Volts per nano-
seconde. Dergelijke steile flanken kunnen voor problemen zorgen in de aandrij-
ving, voornamelijk op het vlak van elektromagnetische compatibiliteit (dv/dt-
geı¨nduceerde common-mode stromen naar de motorbehuizing) en op het vlak
van isolatie (spanningsreflectie en bijhorende overspanningen bij het gebruik van
lange motorkabels).
Kort na het bevel voor een ultrakorte spanningspuls komt de uitgang van de IGBT-
driver hoog te staan. Hierdoor neemt de gate-emittorspanning Vge van de IGBT
snel toe tot een niveau Vge,m dat gekend is als het Miller-plateau. Gedurende
de tijd dat Vge = Vge,m kan de H-brug voorgesteld worden door het equivalente
circuit van figuur 3.19. Hierbij stijgt de fasespanning v door het ontladen van
de Miller-capaciteit Ci in beide IGBTs. De steilheid van de flank in de fasespan-
ning wordt bepaald door de uitgangsspanning Vgg van de driver, het Miller-plateau








waarbij Ceq reeds gedefinieerd werd in (3.1).
Bij een lage waarde van de fasespanning staat er een relatief hoge spanning over
Ci, waardoor de waarde van Ceq relatief laag is. Uit (3.46) volgt dan dat de flank
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in de fasespanning initieel steil verloopt. Als de fasespanning in de buurt van
de tussenkringspanning komt is de spanning over Ci laag. De waarde van Ceq
is dan relatief hoog, waardoor de flanksteilheid lager is. Deze vermindering in
flanksteilheid is goed waar te nemen in figuur 3.17(b) vanaf een fasespanning van
ongeveer 80 V.
Bij het aanleggen van een steile spanningsflank kan er overspanning ontstaan ten-
gevolge van de reflectie van de spanningsflank bij het bereiken van de motorwik-
kelingen. Deze overspanning kan leiden tot een degradatie van de isolatie van de
wikkelingen, tengevolge van partie¨le deelontladingen in luchtcaviteiten binnenin
het isolatiemateriaal. Dit is een fenomeen dat vooral bij inductiemachines een rol
kan spelen [40], omdat in deze machines de in- en uitgaande windingen van een
wikkeling dicht bij elkaar kunnen liggen. Bovendien kan men tussen de wikke-
ling en de stator relatief weinig isolatie gebruiken omdat anders de vulfactor van
de gleuven te laag zou worden.
Deze factoren vormen echter minder een probleem bij geschakelde reluctantiemo-
toren. Bij deze motoren liggen de in- en uitgaande windingen van een fase ver uit
elkaar indien de wikkelingen van de fase in serie geschakeld zijn. Bovendien kan
men in vergelijking met een inductiemachine meer isolatie tussen de wikkeling en
de stator toelaten zonder dat dit een sterke impact heeft op de vulfactor.
3.5 Besluit
In dit hoofdstuk werd aangetoond dat een onbekrachtigde fase van een gescha-
kelde reluctantiemotor kan gemodelleerd worden als een LRC circuit. De equiva-
lente capaciteit in dit circuit is in hoofdzaak terug te brengen op de capaciteiten
van de uitgeschakelde vermogenselektronische schakelaars en van de motorkabel
en fasewikkeling; de inductantie en demping worden bepaald door het magneti-
sche circuit in de motor. Voor de gealigneerde positie kan het resonante circuit
gemodelleerd worden met behulp van een eendimensionaal wervelstroommodel
voor het blikpakket.
Aan het resonante circuit van een onbekrachtigde fase is een positie-afhankelijke
eigenfrequentie geassocieerd. Deze eigenfrequentie kan geobserveerd worden in
de spanningsslingering na het diodeherstel op het einde van de bekrachtiging van
een fase. Met behulp van een eindige-differentiemodel voor het blik kan het
verloop van de gealigneerde spanningsgolfvorm na diodeherstel vrij nauwkeurig
voorspeld worden.
Het diodeherstel is afhankelijk van temperatuur en di/dt. De spanningsslingering
is daarnaast ook nog afhankelijk van de duur van de spanningspulsen voorafgaand
aan het diodeherstel. Hierdoor bestaat er geen eenduidige relatie tussen de waar-
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genomen spanningsslingering en de rotorpositie.
Het diodeherstel kan echter vermeden worden door de duur van de spanningspul-
sen aanzienlijk te verlagen. Hierdoor krijgt de elektromagnetische golf niet meer
de tijd om voldoende in te dringen in de lamellen van het blikpakket. Door het op-
dringen van ultrakorte spanningspulsen gaat het circuit onmiddellijk over tot een
gedempte resonantie, waarbij de initie¨le energie opgeslagen in de equivalente ca-
paciteit oscilleert tussen de inductieve en capacitieve componenten van het circuit.
Deze resonantie vertoont een sterke positie-afhankelijkheid.
In het volgende hoofdstuk wordt een methode voorgesteld om de positie-informatie
uit de opgemeten spanningsgolfvorm te halen. Het uiteindelijke doel hiervan is





In het vorige hoofdstuk werd aangetoond dat een onbekrachtigde fase van een
geschakelde reluctantiemotor gekenmerkt is door een positie-afhankelijke eigen-
frequentie. Deze eigenfrequentie uit zich onder andere in de gedempte resonantie
van de fasespanning na excitatie van de fase door middel van ultrakorte spannings-
pulsen.
Het eerste deel van dit hoofstuk beschrijft een methode voor de schatting van de
rotorpositie op basis van de waargenomen spanningsgolfvormen. Bij deze me-
thode wordt van de gedempt oscillerende spanning e´e´n meting gedaan, waarbij
het tijdstip van de meting bepaald wordt door een gekozen tijdsvertraging ten op-
zichte van het bevel voor de spanningspuls. Binnen e´e´n elektrische periode bestaat
er een tweewaardig verband tussen de verzameling van meetwaarden en de posi-
tie; deze curve kan opgevat worden als een positiesignatuur van de aandrijving.
Bij een gekende signatuur kan elke meting van een resonantie afgebeeld worden
op een corresponderende rotorpositie. De werkwijze wordt beschreven voor een
stilstaande en draaiende machine in nullast.
In het tweede deel wordt de invloed bestudeerd van de inductieve koppeling tussen
de fasen op de positieschatting. Door de koppeling van verschillende resonante
circuits is het systeem gekenmerkt door verschillende eigenfrequenties. De in-
vloed hiervan wordt nader bestudeerd aan de hand van een eigenmode-analyse.
Het laatste deel van dit hoofdstuk bespreekt de invloed van hysteresis in het mag-
netische materiaal op de positieschatting. Bij hoge snelheden kan hysteresis een
niet-verwaarloosbare invloed hebben op de positieschatting, indien niet voldaan
is aan een minimale excitatiefrequentie voor de resonanties.
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4.2 Extractie van positie-informatie uit resonanties
4.2.1 Spanningsmeting met vaste tijdsvertraging
In het vorige hoofdstuk werd aangetoond dat de elektrische eigenfrequentie ge-
associeerd aan een onbekrachtigde fase van een SR aandrijving kan gee¨xciteerd
worden door het aanleggen van een ultrakorte spanningspuls. De bijhorende reso-
nantie wordt bij voorkeur in de fasespanning gemeten.
Om de golfvormen van de fasespanning te vertalen naar een rotorpositie kunnen
verschillende methoden aangewend worden. In dit proefschrift wordt gekozen
voor e´e´n spanningsmeting op een tijdstip dat bepaald wordt door een vaste tijds-
vertraging δ ten opzichte van (het bevel voor) de spanningspuls. Dit tijdstip en de
bijhorende spanningswaarde vδ,C zijn aangeduid in figuur 4.1 voor de ongealig-
neerde en gealigneerde positie ten opzichte van fase C.
In figuur 4.1 is te zien dat er een tijdsvertraging van ongeveer 1.5 µs bestaat tussen
het bevel voor de spanningspuls (waarop de oscilloscoop werd getriggerd, t = 0)
en de start van de resonantie. Deze tijdsvertraging maakt deel uit van de totale
(gewenste) meetvertraging en is te wijten aan signaalvertragingen in het drivercir-
cuit (bijvoorbeeld optocouplers) en de tijdsvertraging voor het aanschakelen van
de IGBTs (opladen van de gate-emittor capaciteit).
Figuur 4.2 toont het verloop van de gemeten spanningswaarden vδ van de drie
fasen voor een omwenteling van de rotor over 90◦, wat overeenkomt met e´e´n
Figuur 4.1. Gemeten ongealigneerde en gealigneerde resonantie in fase C; spanningsme-
ting vδ,C met tijdsvertraging δ ten opzichte van spanningspulscommando. Busspanning
Vdc=200 V.
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Figuur 4.2. Positiesignaturen van de drie fasen.
elektrische periode bij een 6x4 SRM. De meting van de rotorpositie gebeurt door
middel van een incrementele encoder op het aseinde van de machine. Elke curve
in figuur 4.2 kan opgevat worden als de statische positiesignatuur van een fase.
De statische positiesignaturen zijn symmetrisch1 ten opzichte van de ongealig-
neerde en gealigneerde posities. Zoals af te leiden is uit figuur 4.1 komen de
maxima overeen met gealigneerde posities en de minima met ongealigneerde po-
sities. De signaturen van de verschillende fasen zijn over 30◦ (de commutatiehoek
, zie (1.44)) verschoven.
Uit figuur 4.2 blijkt dat de signaturen (op hun onderlinge faseverschuiving na) niet
geheel identiek zijn. Dit is vooral zichtbaar in de afwijkende maxima tussen de
verschillende signaturen.
Het verschil in de signaturen kan verklaard worden door een verschil in equiva-
lente capaciteit en/of inductantie tussen de fasen. Wat betreft de bijdragen in de
equivalente capaciteit kan vooral de kabelcapaciteit sterk verschillen tussen de fa-
sen, afhankelijk van de configuratie van de fasegeleiders in de motorkabel. Het
verschil in inductantie kan te wijten zijn aan het niet-perfect symmetrisch zijn
van de stator op geometrisch of magnetisch vlak. De stator kan bijvoorbeeld ver-
vormd zijn door inklemming in het statorhuis of door een combinatie van lokale
overbelasting (verhitting) van een paar statorpolen en de grote radiale krachten
die optreden tussen de stator- en rotorpolen tijdens de werking van de machine.
Als de stator ei-vormig is zal de breedte van de luchtspleet van de verschillende
fasen niet identiek zijn, waardoor ook de gealigneerde inductanties en bijhorende
resonantiefrequenties onderling zullen afwijken. De afwijking in de inductantie
1De symmetrie van de positiesignaturen vervalt bij een asymmetrie in de polen; dit is bijvoor-
beeld het geval bij motoren met een getrapte rotor.
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kan echter ook een magnetische oorzaak hebben, bijvoorbeeld indien het blik zo-
danig gestapeld is dat er een duidelijke voorkeursrichting bestaat, dit wil zeggen
een richting waarin de permeabiliteit hoger is dan in andere richtingen.
Bij nadere inspectie lijkt de positiesignatuur van fase C in figuur 4.2 niet consis-
tent met de resonanties van figuur 4.1. Voor de gealigneerde stand bijvoorbeeld
bereikt de signatuur van fase C in figuur 4.2 een waarde van ongeveer 5 V. De
gealigneerde resonantie in figuur 4.1 heeft echter een waarde van ongeveer 20 V
na de tijdsvertraging δ. Het verschil tussen beide waarden is te wijten aan het al
dan niet gebruiken van een externe differentieelprobe voor het visualiseren van
de resonanties van figuur 4.1 op een oscilloscoop. Voor de 1 meter lange kabel
tussen de meetpunten van de converter en de probe werd een eigencapaciteit van
100 pF opgemeten. Het feit dat de resonantie gemeten wordt zorgt dus reeds voor
een verandering van de capaciteit in het systeem en van de waargenomen resonan-
tiefrequentie. Bij de registratie van de positiesignaturen van figuur 4.2 is de probe
niet verbonden met de converter. Hierdoor zijn de resonantiefrequenties hoger en
liggen de positiesignaturen lager.
4.2.2 Bepaling van de tijdsvertraging
De keuze van de tijdsvertraging δ bepaalt rechtstreeks het verschil ∆vδ tussen
de gemeten spanningswaarden bij de ongealigneerde en de gealigneerde positie.
Voor een gegeven A/D-omzetter leidt een grotere waarde van ∆vδ tot een hogere
resolutie van de positieschatting.
Voor een model waarin de demping en niet-lineariteit van de equivalente capaciteit
verwaarloosd worden kan de optimale tijdsvertraging (die leidt tot een maximale
resolutie van de positieschatting) berekend worden. In zulk een model kunnen
de gealigneerde en ongealigneerde resonanties voorgesteld worden door cosinus-
functies met respectievelijke pulsaties ω1 en ω2. Het verschil tussen beide functies
op tijdstip t is gegeven door
∆v = Vdc (cos(ω1t)− cos(ω2t)) , ω2 > ω1. (4.1)
Door de tijdsafgeleide van (4.1) nul te stellen kunnen de tijdstippen gevonden
worden waarop ∆v maximaal wordt:
d∆v
dt
= 0 ⇐⇒ sin(ω1t) = ω2
ω1
sin(ω2t). (4.2)
Hoewel (4.2) oneindig veel oplossingen heeft met periodiciteit 2pi zijn in de prak-
tijk enkel de oplossingen gelegen tussen 0 en 2pi van belang.
Voor zeer hoge frequentieverhoudingen volgt de oplossing van (4.2) dadelijk:
ω2
ω1
→∞ ⇐⇒ ω2t = pi. (4.3)
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Figuur 4.3. Grafische voorstelling van de transcendente vergelijking (4.6).
De oplossing voor zeer lage frequentieverhoudingen anderzijds kan gevonden
worden door te stellen dat
ω2 = (1 + )ω1,  1. (4.4)
Met de benadering
sin(α+ ) = sin(α) cos() + cos(α) sin() ≈ sin(α) + cos(α) (4.5)
kan (4.2) uitgewerkt worden tot
tan(ω1t) = −(1 + )ω1t ≈ −ω1t. (4.6)
Deze (transcendente) vergelijking is grafisch voorgesteld in figuur 4.3. De oplos-
sing ervan wordt benaderd door
ω2
ω1
→ 1 ⇐⇒ ω2t = 2.029 = 0.646pi. (4.7)
Voor het geı¨dealiseerde, ongedempte systeem ligt de optimale tijdsvertraging dus
in het interval [0.646pi;pi]/ω2.
In werkelijke SR-aandrijvingen zal de verhouding van de ongealigneerde tot de
gealigneerde resonantiefrequentie noch zeer laag noch zeer hoog zijn. In de proef-
opstelling is de verhouding gelijk aan 62.2/32.8=1.9. Er werd gekozen voor een
tijdsvertraging die ongeveer halverwege de limietwaarden (4.7) en (4.3) ligt, na-
melijk
ω2t = 0.81pi ⇐⇒ t = 6.5 µs. (4.8)
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Figuur 4.4. Positiesignatuur van fase C voor verschillende tijdsvertragingen δ bij een
busspanning Vdc = 200 V.
Rekening houdend met de tijdsvertraging van ongeveer 1.5 µs in het drivercircuit
en de IGBTs leidt dit tot een tijdsvertraging ten opzichte van het spanningspuls-
commando van
δ = 8 µs. (4.9)
Figuur 4.4 toont de positiesignatuur van fase C voor verschillende tijdsvertra-
gingen δ tussen het commando voor de spanningspuls en de meting. Bij deze
metingen werd de SRM extern aangedreven met een snelheid van 100 t/min. Elk
punt in de figuur stelt e´e´n meting voor van een spanningsresonantie.
Voor tijdsvertragingen in het interval [7 µs;9 µs] blijft het verschil tussen het mi-
nimum en maximum van de signaturen ongeveer constant. In een relatief breed
gebied rond de gekozen tijdsvertraging is er dus een beperkte variatie in de positie-
resolutie. Overigens is het beter om een iets lagere waarde van de tijdsvertraging
te nemen in vergelijking met een hogere waarde. Voor te hoge waarden van δ
wordt de resonantie in de ongealigneerde positie voorbij haar minimum gemeten,
wat leidt tot een 4-waardige positiesignatuur, zie het voorbeeld in figuur 4.4 voor
δ = 11 µs.
4.2.3 Registratie van de positiesignatuur
Om uit een gemeten spanningswaarde de rotorpositie te kunnen bepalen moet de
positiesignatuur van de machine gekend zijn. Voor de registratie van de signatuur
kunnen twee methoden aangewend worden.
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In een eerste methode wordt de rotor in verschillende gekende posities gebracht,
waarbij voor elke positie een resonantie gee¨xciteerd wordt en een spanningsme-
ting gedaan wordt. Aangezien een meting van de rotorpositie noodzakelijk is, is
dit een vrij tijdsintensieve methode.
Een tweede methode bestaat erin dat de motor als stappenmotor (dus zonder po-
sitieterugkoppeling) wordt aangedreven tot een zeker toerental, waarna men de
machine laat uitlopen. Gedurende de uitlooptijd worden de fasen gee¨xciteerd en
worden de resonanties opgemeten. Uit de maxima en minima van de bekomen sig-
naturen volgen onmiddellijk de gealigneerde en ongealigneerde posities. Indien
kan aangenomen worden dat de snelheid tijdens e´e´n omwenteling van de motor
nagenoeg constant is2, is de tijd tussen twee metingen evenredig met de positie-
verandering tussen deze metingen. Indien de snelheid tijdens e´e´n omwenteling
aanzienlijk verandert, kan een mapping gebeuren van de tijdsafhankelijke signa-
tuur naar een positie-afhankelijke signatuur op basis van de methode beschreven
in [41].
4.2.4 Initie¨le positieschatting
Bij het opstarten van een SR aandrijving moet de initie¨le rotorpositie gekend
zijn [42]. Uit deze positie volgt immers de fase die, bij bekrachtiging, de mo-
tor in de gewenste zin doet draaien. Voor een 6x4 SRM kan de initie¨le positie
bepaald worden door in minstens 2 fasen spanningspulsen te genereren. De werk-
wijze wordt verduidelijkt aan de hand van figuur 4.5. Deze figuur werd bekomen
door de rotor in stappen van 2◦ te verdraaien en bij elke rotorpositie een reeks
spanningsmetingen uit te voeren. Van elke reeks werd de gemiddelde waarde be-
rekend teneinde de invloed van meetruis te elimineren.
De werkwijze is als volgt:
• Onderstel dat in fase A een resonantie gee¨xciteerd wordt, waarvan de span-
ningswaarde vsA wordt gemeten na een tijdsvertraging δ. Er zijn twee snij-
punten van het spanningsniveau vsA met de (op voorhand bepaalde) posi-
tiesignatuur van A, wat overeenkomt met twee mogelijke rotorposities. In
figuur 4.5 zijn dit de posities bij 34 en 86 graden.
• Vervolgens wordt een tweede fase gee¨xciteerd, bijvoorbeeld fase C. Verge-
lijking van de gemeten spanning vsC met de positiesignatuur van C leidt tot
de posities bij 34 en 56 graden.
2Dit is steeds het geval indien de motor niet met de last verbonden is: het nullastverlies is dan
bijna uitsluitend bepaald door het lagerverlies. Er is geen stoorkoppel geassocieerd aan het exciteren
van de resonanties.
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Figuur 4.5. Bepaling van initie¨le positie door excitatie van minstens 2 fasen.
• Van de twee geschatte positieparen is er e´e´n positie gemeenschappelijk,
namelijk deze bij 34 graden. Hiermee is de initie¨le positie binnen e´e´n elek-
trische periode eenduidig bepaald en kan de motor worden opgestart.
4.2.5 Nauwkeurigheid van de positieschatting
Indien de statische positiesignaturen van de fasen gekend zijn, kan op elk ogen-
blik de positie van de rotor geschat worden. In figuur 4.6 is de positiesignatuur C
van figuur 4.2 overgenomen. Van een flank van deze signatuur worden een 10-tal
punten opgeslagen in een opzoektabel. Tijdens het draaien van de motor wor-
den de gemeten resonantiewaarden voor een tijdsvertraging van 8 µs vergeleken
met de waarden in de opzoektabel. Indien de waarde niet exact voorkomt in de
opzoektabel wordt er lineair geı¨nterpoleerd, zie figuur 4.6.
Bij voorkeur wordt de positieschatting vermeden in de buurt van de gealigneerde
(0◦) en de ongealigneerde positie (45◦). In deze regio’s bereikt de signatuur een
maximale of minimale waarde; een kleine variatie in de gemeten spanning leidt
dan tot een grote positievariatie. Figuur 4.7 toont dat de hoogste sensitiviteit met
betrekking tot de positie bekomen wordt door enkel het deel van een positiesig-
natuur te gebruiken dat symmetrisch gelegen is tussen de ongealigneerde en ge-
aligneerde stand met betrekking tot de fase waarvoor de signatuur is opgemeten.
Omdat de commutatiehoek voor een 6x4 SRM 30◦ bedraagt komt dit neer op
het feit dat in het interval [7.5◦;37.5◦] signatuur C wordt gebruikt, in het inter-
val [37.5◦;67.5◦] signatuur B en in het interval [67.5◦;97.5◦] signatuur A. Deze
intervallen zijn weergegeven in figuur 4.7.
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Figuur 4.6. Positiesignatuur voor fase C en stuksgewijs lineaire benadering van een flank.
Figuur 4.7. Intervallen waarin elke positiesignatuur de hoogste sensitiviteit heeft met
betrekking tot een rotorpositievariatie. Indien de spanningswaarden van fase C onder het
niveau vtC komen wordt een commutatiebevel gegeven.
Op basis van figuur 4.7 volgt hoe de positieschatting bij nullast kan gebeuren.
Hierbij wordt er uitgegaan van een rotatiezin waarbij de positie toeneemt; in fi-
guur 4.7 komt dit overeen met het doorlopen van de signaturen van links naar
rechts.
Vooreerst wordt de initie¨le positie bepaald op basis van de bespreking van pa-
ragraaf 4.2.4. Uit deze positie volgt dadelijk de fase die de hoogste sensitiviteit
heeft met betrekking tot een positievariatie. Onderstel dat dit fase C is. In deze
fase worden dan opeenvolgende resonanties gee¨xciteerd. Uit de resulterende reso-
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(a) Verloop van de geschatte rotorpositie voor de verschillende fasen.
(b) Fout op de geschatte rotorpositie voor fase C.
Figuur 4.8.
nantiemetingen en de opzoektabel voor fase C wordt de positie berekend. Zodra
de gemeten spanningswaarden lager komen te liggen dan het niveau aangeduid
door vtC heeft fase C niet langer de hoogste sensitiviteit voor de positieschatting
en wordt fase B de nieuwe fase waarin resonanties gee¨xciteerd worden.
Figuur 4.8(a) toont de geschatte positie bij de resonantie-excitatie van opeenvol-
gende fasen voor een halve omwenteling van de rotor. In figuur 4.8(b) wordt de
geschatte positie vergeleken met de gemeten positie. Hieruit blijkt dat de posi-
tiefout voor het overgrote deel van de metingen kleiner is dan ±2◦. De grootste
afwijkingen worden bekomen bij posities die net iets voorbij 7.5◦, 37.5◦ of 67.5◦
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Figuur 4.9. Uitgang van A/D-omzetter voor kortgesloten ingang.
liggen, met andere woorden, net na het exciteren van een nieuwe fase. Bij deze
posities verloopt de signatuur van de gee¨xciteerde fase vrij vlak en ligt de sensiti-
viteit iets lager vergeleken met de daaropvolgende posities.
In figuur 4.8(b) is tevens te zien dat er een zekere ruis in de metingen aanwe-
zig is. Er werd vastgesteld dat de oorzaak van deze ruis ligt bij de gebruikte
A/D-omzetters. Bij de metingen voor dit proefschrift werd vastgesteld dat de
resolutie van de A/D-omzetters aanzienlijk lager ligt dan de gespecifieerde 12
bits. Figuur 4.9 toont een meting van de digitale uitgang van een A/D-omzetter
waarvan de analoge ingang kortgesloten is. In deze figuur zijn duidelijk de dis-
crete uitgangsniveau’s waarneembaar. Het meerendeel van de 500 meetwaarden
bevindt zich binnen een band van een 16-tal niveau’s. Dit impliceert reeds een
resolutieverlies van (minstens) 4 bits. De oorzaak hiervan blijkt te liggen bij een
hoogfrequente rimpel op de voeding van de A/D-omzetters. Omdat de voeding
intern gegenereerd wordt op het evaluatiebord met de DSP kon hieraan echter niet
verholpen worden.
4.3 Eigenmode-analyse van gekoppelde resonante circuits
Uit de bespreking van de registratie van de positiesignatuur in paragraaf 4.2.3 zou
kunnen besloten worden om alle fasen gelijktijdig te exciteren, om in een zo kort
mogelijke tijd de positie-informatie van de verschillende fasen te bekomen. Bij
een dergelijke meerfasige excitatie blijkt echter dat de waargenomen resonantie
afwijkt van de golfvorm die bekomen wordt indien enkel de resonantiefase wordt
gee¨xciteerd. Dit wordt in het volgende verklaard aan de hand van een analyse van
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het gedrag van het systeem bij meerfasige excitatie [43].
Tot nu toe werd aangenomen dat de fasen van de geschakelde reluctantiemotor
onafhankelijk zijn van elkaar. De ongedempte eigenfrequentie van een fase is dan
afhankelijk van de inductantie en de equivalente capaciteit waarmee de fase belast
is, zie de modellering van figuur 3.2 op p. 47.
In werkelijkheid zijn de fasen van de motor inductief met elkaar gekoppeld ten-
gevolge van spreiding. De mate van de koppeling wordt uitgedrukt door de ver-
houding van de mutuele inductantie tussen twee fasen en de zelfinductantie van
een fase. Voor een 6x4 SRM kan deze koppeling varie¨ren van enkele procenten
tot ongeveer 10%.
In het geval dat geen enkele van de motorfasen bekrachtigd is kan het eenfasige
model van figuur 3.2 uitgebreid worden tot een model van drie onderling gekop-
pelde resonante circuits. Indien de demping van de circuits buiten beschouwing
wordt gelaten resulteert dit in het schema van figuur 4.10. De dynamica van dit ge-
koppelde systeem is gelijkaardig aan deze van een mechanisch systeem bestaande
uit drie massa’s die onderling gekoppeld zijn door veren. Een dergelijk systeem
is gekenmerkt door een aantal eigenmodes en bijhorende eigenfrequenties, die
kunnen bepaald worden uit een eigenmode-analyse van het systeem.
Voor de analyse van een driefasige geschakelde reluctantiemotor vertrekken we
van een aantal onderstellingen.
• De demping in het systeem wordt verwaarloosd. Dit is een ruwe aanname
die echter noodzakelijk is om een eigenmode-analyse te kunnen uitvoeren.
• Er wordt ondersteld dat de equivalente capaciteit Ceq constant is, en dat
deze dezelfde waarde heeft voor de 3 fasen. Deze onderstelling is aan-
vaardbaar: reeds na een paar microseconden na de start van de resonantie
is de fasespanning voldoende gedaald opdat de (niet-lineaire) capaciteit van
de IGBTs niet meer dominant is in de equivalente capaciteit, cfr. de bespre-
king op p. 50.
• Er wordt aangenomen dat de zelf- en mutuele inductanties een constante
waarde hebben in het frequentiebereik begrensd door de laagste en hoogste
eigenfrequentie van het systeem. Dit is een realistische aanname omdat de
frequentie-afhankelijkheid van de inductanties beperkt is door de aanwe-
zigheid van lucht in het magnetische circuit.
• De snelheid is laag genoeg zodat de bewegings-emk kan verwaarloosd wor-
den.
Met deze onderstellingen kunnen de dynamische vergelijkingen van het systeem
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Figuur 4.10. Magnetisch gekoppelde resonante circuits in een driefasige SRM.
van figuur 4.10 geschreven worden in een harmonisch regime met frequentie ω:
Va = jω(LaIa +MabIb +MacIc), (4.10)
Vb = jω(MabIa + LbIb +MbcIc), (4.11)
Vc = jω(MacIa +MbcIb + LcIc), (4.12)
met Va, Vb, Vc de fasoren van de fasespanningen, Ia, Ib, Ic de fasoren van de fase-
stromen, La, Lb, Lc de zelfinductanties van de fasen enMab,Mac,Mbc de mutuele
inductanties tussen elk paar fasen.
Daarnaast is elke fase belast met een capaciteit Ceq:
Ia = −jωCeqVa, (4.13)
Ib = −jωCeqVb, (4.14)
Ic = −jωCeqVc. (4.15)
Combinatie van (4.10)–(4.15) leidt tot een stelsel van gekoppelde vergelijkingen
voor de fasespanningen:
−ω2Ceq
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Tabel 4.1. Eigenmodes voor de gealigneerde positie ten opzichte van fase C.
grootheid symbool & eenheid 1 2 3
eigenwaarde λi (mH) 18.55 23.52 42.31
eigenfrequentie ωi (kHz) 48.1 42.7 31.9








met L de matrix die de zelf- en mutuele inductanties bevat, en I de eenheidsma-
trix. De oplossingen ωi (i=1,2,3) van (4.17) corresponderen met de drie eigenfre-
quenties van het systeem. Deze eigenfrequenties staan in direct verband met de





Voor elke eigenfrequentie ωi kan het stelsel (4.16) opgelost worden, resulterend
in een eigenvector V i. Elke eigenvector beschrijft hoe het systeem slingert aan de
bijhorende eigenfrequentie.
We beschouwen nu de motor in de proefopstelling, waarbij de rotor gealigneerd
is met fase C. Op basis van de simulatieresultaten van het lamelmodel werd
een gealigneerde resonantiefrequentie 32.8 kHz voorspeld, zie p. 67. De in-
ductantiematrix L wordt nu bepaald aan de hand van een harmonische eindige-
elementenberekening3 van de geometrie van figuur 1.1(c), bij de beschouwde fre-





22.36 3.82 4.633.82 22.36 4.63
4.63 4.63 39.65
 mH. (4.19)
Voor de eigenmode-analyse is verder nog de equivalente capaciteit nodig. Deze





= 594 pF. (4.20)
3De fase-impedanties die volgen uit de eindige-elementenberekening hebben een ree¨el en ima-
ginair deel. Omwille van de verwaarlozing van de demping in de eigenmode-analyse werd enkel
het imaginaire deel weerhouden van deze impedanties.
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De eigenwaarden en (genormeerde) eigenvectoren van (4.19) zijn gegeven in ta-
bel 4.1. De tabel bevat verder de eigenfrequenties van het systeem, berekend aan
de hand van (4.18).
Voor een gegeven eigenmode uit tabel 4.1 worden de (relatieve) amplitudes van
de fasespanningen gegeven door de componenten van de eigenvector. In het geval
dat fase C wordt gee¨xciteerd is de vector met initie¨le fasespanningen gegeven
door
v(t = 0) =






Omdat deze vector met geen enkele van de eigenvectoren uit tabel 4.1 evenredig
is, zal de respons van het systeem bestaan uit een superpositie van verschillende
eigenmodes. Om deze respons te berekenen maken we gebruik van een lineaire
transformatie die de fasespanningen va, vb, vc projecteert op een stel virtuele fase-
spanningen γa, γb, γc. Als transformatiematrix wordt een matrix gebruikt met de
eigenvectoren als kolommen:
γ = S−1v, S = [V 1;V 2;V 3] . (4.22)
Met behulp van de transformatiematrix S wordt (4.16) getransformeerd:
−ω2CeqLSγ + Sγ = 0. (4.23)
Voorvermenigvuldiging van (4.23)) met S−1 resulteert in
−ω2CeqS−1LSγ + γ = 0. (4.24)
De matrix S−1LS = λ is een diagonaalmatrix bestaande uit de eigenwaarden λi
van de inductantiematrix L:
−ω2Ceqλγ + γ = 0. (4.25)
De vergelijking (4.25) toont aan dat het virtuele systeem dezelfde eigenwaarden




 , Γ2 =
01
0




De respons van het systeem op de excitatievector (4.21) kan nu bepaald worden
aan de hand van de volgende stappen.
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Figuur 4.11. Berekende resonantie in faseC. Koppeling met fasenA enB niet in rekening
gebracht (1); koppeling met fasen A en B wel in rekening gebracht (2).
1. De excitatie (4.21) wordt getransformeerd naar een excitatie in het virtuele
systeem. Voor de eenfasige excitatie van faseC en een tussenkringspanning
Vdc = 200 V geeft dit:







2. Omwille van de orthogonaliteit van de virtuele eigenvectoren kan de res-





3. De virtuele respons wordt teruggetransformeerd naar het originele span-
ningssysteem:
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Uit (4.30) blijkt dat de spanningsslingering in fase C een superpositie is van de
tweede eigenmode (amplitude 28.3 V, frequentie 42.7 kHz) en de derde eigen-
mode (amplitude 171.7 V, frequentie 31.9 kHz). Het is de derde eigenmode die
de slingering domineert. Figuur 4.11 vergelijkt dit resultaat met de slingering aan
32.8 kHz, die zou optreden indien de koppeling tussen de fasen niet in rekening
wordt gebracht.
In de eerste helft van een resonantieperiode zijn de beide golfvormen quasi iden-
tiek. Zoals besproken in paragraaf 4.2.2 wordt dit deel van de golfvormen gebruikt
voor de positieschatting. Daarom kan besloten worden dat, voor het geval van een-
fasige excitatie, de invloed van de koppeling tussen de fasen op de positieschatting
kan verwaarloosd worden4.
Om de invloed van meerfasige excitatie te onderzoeken kan dezelfde werkwijze
gevolgd worden als bij eenfasige excitatie. Indien bijvoorbeeld fasen A en C
gelijktijdig gee¨xciteerd worden is de initie¨le spanningsvector:
v(t = 0) =






Eerst wordt het antwoord gezocht in het virtuele systeem door transformatie van
(4.31). Dit antwoord wordt vervolgens teruggetransformeerd naar het werkelijke
systeem.
Figuur 4.12 vergelijkt de berekende en gemeten respons van fase C voor enkele
verschillende excitaties. Een eerste golfvorm toont het antwoord voor de eenfa-
sige excitatie van C. Een tweede golfvorm toont het antwoord op een gelijktijdige
excitatie van fasen A en C. Een derde golfvorm toont het antwoord als alle fasen
gelijktijdig gee¨xciteerd worden.
Figuren 4.12(b) en 4.12(c) tonen de goede (kwalitatieve) overeenkomst tussen
de berekende en gemeten resonanties, ondanks het feit dat voor de eigenmode-
analyse de demping moest worden verwaarloosd. Er valt op dat de golfvor-
men sterk verschillen afhankelijk van het aantal fasen dat gelijktijdig gee¨xciteerd
wordt.
Figuur 4.13 toont de gemeten (statische) positiesignatuur van fase C voor de ver-
schillende excitaties. Hierbij valt op dat de signatuur niet meer symmetrisch is
in het geval van tweefasige excitatie (curve 2). Ook in het geval van driefasige
excitatie (curve 3) is een (beperktere) asymmetrie merkbaar. Deze is het gevolg
4Bij machines met een grote koppeling tussen de fasen (bijvoorbeeld in het geval van SRMs met
een groot aantal polen) worden de niet-diagonaalelementen in de inductantiematrixL relatief groter
ten opzichte van de diagonaalelementen. Dit leidt tot een relatief groter aandeel van eigenmode 2
in de slingering van fase C.
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(a) Berekening.
(b) Berekening (detail van (a)).
(c) Meting.
Figuur 4.12. Berekende en gemeten resonantie in fase C in de gealigneerde positie, voor
verschillende excitaties. Excitatie fase C (1); excitatie fasen A en C (2); excitatie fasen
A, B en C (3).
Hoofdstuk 4. Positieschatting bij nullast 97
Figuur 4.13. Gemeten positiesignatuur van fase C voor verschillende excitaties. Excitatie
fase C (1); excitatie fasen A en C (2); excitatie fasen A, B en C (3).
van het feit dat de stator in de proefopstelling niet perfect symmetrisch is. Hier-
door is de inductantiematrix (4.19) niet symmetrisch meer. Bijgevolg zullen de
voorspelde resonanties hun symmetrie-eigenschappen ten opzichte van de ongea-
ligneerde of gealigneerde posities verliezen.
Uit de voorgaande bespreking kan besloten worden dat de positieschatting - zowel
de initie¨le schatting als de schatting tijdens normale werking van de motor - bij
voorkeur gebeurt door slechts e´e´n fase te exciteren.
4.4 Invloed van hysteresis op de positieschatting
4.4.1 Modellering voor de gealigneerde positie
Tot nu toe werd aangenomen dat het exciteren van een fase met opeenvolgende
spanningspulsen leidt tot resonanties die congruent zijn zolang de rotor in een-
zelfde stand blijft staan. In werkelijkheid is dit echter niet altijd het geval. Dit
blijkt uit het volgende experiment op de motor van de proefopstelling. In dit ex-
periment worden volgende stappen uitgevoerd:
1. In een gealigneerde positie wordt een fase gee¨xciteerd met een reeks pulsen.
2. De excitaties worden stopgezet.
3. De rotor wordt (handmatig) over 180◦ gedraaid.
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Figuur 4.14. Gemeten resonanties in faseC voor de eerste vier opeenvolgende spannings-
pulsen na een rotatie over 180◦. Vdc = 100 V .
(a) (b)
Figuur 4.15. Elementaire volumes in rotor voor (a) en na (b) een rotatie over 180◦.
4. Er wordt een nieuwe reeks spanningspulsen aangelegd in de fase.
Figuur 4.14 toont de eerste vier resonanties als respons op de nieuwe reeks pul-
sen. De eerste resonantie vertoont duidelijk minder doorschot dan de volgende
resonanties. Na enkele pulsen convergeert de respons tot een vorm die verder
ongewijzigd blijft.
Indien deze resonanties zouden gebruikt worden voor positieschatting, dan zou
een verandering in rotorpositie voorspeld worden, terwijl de motor in werkelijk-
heid stil blijft staan.
Vanuit geometrisch standpunt heeft de rotatie over 180◦ niets veranderd; bij de
start van de nieuwe reeks pulsen staat de rotor immers opnieuw in de gealig-
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neerde stand. Vanuit magnetisch standpunt heeft er zich echter we´l een wijziging
voorgedaan: het rotorblik wordt immers in een andere richting gemagnetiseerd
afhankelijk van de stand van de rotor. Dit wordt verduidelijkt aan de hand van
figuur 4.15, waarin twee elementaire volumes in de rotor zijn aangeduid. De vec-
toren S1 en S2 zijn hierbij vast verbonden aan de volumes.
Door de topologie van de asymmetrische-brug convertor, zie figuur 1.13 op p. 23,
zijn de aangelegde spanningspulsen unipolair van aard. Vanuit het standpunt van
een statorpool betekent dit dat de fluxverandering die optreedt aan het begin van
de resonantie steeds eenzelfde zin heeft, wegens de betrekking v = dψ/dt. Voor
de rotor is dit echter niet het geval. Stel dat voor de situatie van figuur 4.15(a) de
initie¨le fluxvariatie dezelfde zin heeft als die van de vectoren S1 en S2. Als de
rotor dan over 180◦ gedraaid wordt, figuur 4.15(b), zal voor eenzelfde spannings-
puls de zin van de initie¨le fluxvariatie tegengesteld zijn aan deze van de vectoren
S1 en S2. Vanuit het standpunt van de rotor is dit dezelfde situatie als bij een
verandering van de polariteit van de spanningspuls, zonder de rotatie. De andere
magnetisatie die hiermee gepaard gaat zal zich in de aanwezigheid van hystere-
tisch gedrag uiten door middel van een andere respons op de spanningspuls [44].
Om dit fenomeen nader te analyseren maken we gebruik van het differentiemo-
del voor een magnetische lamel, dat werd afgeleid in paragraaf 3.3.4. Dit model
wordt nu gekoppeld aan een scalair Preisach-model, dat het hysteresisgedrag van
het materiaal uit de proefopstelling (benaderd door een M700-50 type elektrisch
staal) modelleert. Bij het oplossen van het probleem wordt op elk tijdstip de dif-
ferentie¨le permeabiliteit µd uit (3.33) gee¨valueerd door middel van het Preisach-
model. Op deze wijze wordt het hysteresisgedrag in rekening gebracht voor alle
discretisatiepunten in de lamel.
Met behulp van dit model wordt een scenario gesimuleerd, dat bestaat uit de vol-
gende stappen:
1. De rotor bevindt zich in een gealigneerde positie met betrekking tot een
fase.
2. De fase wordt gee¨xciteerd met een reeks van 4 spanningspulsen.
3. De rotor wordt 180◦ gedraaid.
4. De fase wordt opnieuw gee¨xciteerd met een reeks van 4 spanningspulsen.
5. De rotor wordt nogmaals over 180◦ gedraaid.
6. Er volgt een laatste reeks van 4 spanningspulsen.
In de proefopstelling hebben de spanningspulsen dezelfde polariteit in de verschil-
lende reeksen, tengevolge de gebruikte convertortopologie. In het simulatiemodel
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Figuur 4.16. Gesimuleerde voormagnetisering van het magnetische materiaal. De uitver-
groting van het aangeduide gebied is getoond in figuur 4.18.
wordt de rotatie in rekening gebracht door de middelste reeks spanningspulsen
met de inverse polariteit aan te leggen in vergelijking met de eerste en laatste
reeks. De vertreksituatie voor de simulatie wordt bekomen door het materiaal
vanuit het maagdelijke punt quasi-statisch te magnetiseren met een groot aantal
(negatieve en positieve) ampe`rewindingen, zie figuur 4.16. Na deze voormagneti-
sering is het werkingspunt in het (H,B)-diagram gelegen op het snijpunt van de
hysteresiskarakteristiek met de luchtspleetlijn. Door het quasi-statische karakter
van de voormagnetisering is er een homogene veldverdeling in de lamellen op het
ogenblik dat het excitatiescenario gestart wordt.
De simulatieresultaten voor het scenario worden getoond in figuren 4.17 en 4.18.
Figuur 4.17(a) toont de magnetische veldsterkte H aan de rand en in het midden
van een lamel. De variatie van de veldsterkte in het midden is beperkter en ijlt
na ten opzichte van de veldsterkte aan de rand. Dit is te wijten aan de beperkte
indringdiepte van de elektromagnetische golf bij de beschouwde resonantiefre-
quenties.
Het gesimuleerde spanningsverloop voor de drie reeksen van spanningspulsen is
gegeven in figuur 4.17(b). Hieruit blijkt dat de eerste resonanties van elke reeks
minder doorschot vertonen ten opzichte van de daaropvolgende resonanties. Dit
kan verklaard worden aan de hand van figuur 4.18, waarin de trajectorie van de
veldsterkte en de inductie aan de rand van de lamel is weergegeven, en figuur 4.19,
die de eerste resonantie toont van de tweede reeks spanningspulsen.
De start van de resonantie is in figuren 4.18 en 4.19 aangeduid door het marke-
ringspunt 2a. Het werkingspunt (H ,B) bevindt zich op een minor loop, niet ver
van de hoofdtak van de hysteresiskarakteristiek. Bijna onmiddellijk na de start van
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(a) Magnetische veldsterkte in het midden en aan de randen van een lamel.
(b) Spanning.
Figuur 4.17. Gesimuleerde golfvormen voor de drie reeksen van spanningspulsen.
de resonantie bereikt de trajectorie de hoofdtak, bij het markeringspunt 2b. Vanaf
dit punt wordt de hoofdtak gevolgd tot het markeringspunt 2c. Hierna doorloopt
de trajectorie een nieuwe minor loop 2c-2d. Wanneer de resonantie is uitgedempt
bevindt het werkingspunt zich in het markeringspunt 2e.
Omdat de differentie¨le permeabiliteit verschilt tussen de hoofdtak en de minor
loops, hangt het verloop van de resonantie af van de relatieve tijd waarin het wer-
kingspunt zich op deze respectievelijke stukken bevindt. In figuur 4.18 is te zien
dat na enkele resonanties van elke reeks het werkingspunt de minor loop niet meer
verlaat. Dit vertaalt zich in congruente resonanties.
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Figuur 4.18. Gesimuleerde trajectorie¨n (Hrand, Brand) voor de drie reeksen. De polariteit
van de spanningspulsen wordt omgekeerd bij elke nieuwe reeks. Het werkingspunt bij het
begin van elke reeks is aangeduid met de respectievelijke markeringspunten 1, 2a, 3.
Figuur 4.19. Uitvergroting van eerste resonantie van reeks 2 in figuur 4.17(b).
Figuur 4.18 schetst het verloop van (H ,B) aan de rand van een lamel. Gelijk-
aardige trajectorie¨n kunnen geschetst worden voor de werkingspunten (H ,B) die
zich dieper in de lamel bevinden. De variaties zijn dan wel minder uitgesproken
tengevolge van de beperkte indringdiepte in de lamel.
Figuur 4.20 toont het experimentele resultaat, bekomen door toepassen van het
beschreven scenario op de proefopstelling. In dit geval hebben alle spanningspul-
sen dezelfde polariteit, maar wordt de rotor over 180◦ gedraaid na elke reeks. Er
is een zeer goed kwalitatieve overeenkomst met de gesimuleerde golfvormen van
figuur 4.17(b).
Studies van de invloed van hysteresis op sensorloze methoden in het algemeen
kunnen teruggevonden worden in de literatuur, bijvoorbeeld in [45]. Een con-
stante hierbij is echter dat enkel de invloed van de helling van de minor loops
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Figuur 4.20. Gemeten resonanties voor de drie reeksen van spanningspulsen.
Figuur 4.21. Gesimuleerde trajectorie¨n (Hrand, Bgem) voor de drie reeksen.
beschouwd wordt. Deze helling varieert licht als functie van de inductie: voor
hoge inducties hebben de minor loops een kleinere helling dan bij lage induc-
tiewaarden. In de voorgaande beschrijving is de invloed op de positieschatting
anders van aard; ze is terug te brengen op het verschil in helling tussen een minor
loop en de hoofdtak van de magnetiseringskarakteristiek.
Figuur 4.21 toont de trajectorie¨n van H op de rand van de lamel versus de gemid-
delde inductie Bgem in de lamel, de zogenaamde dynamische lussen. In de figuur
is te zien dat op het einde van elke resonantie het werkingspunt op de luchtspleet-
lijn gelegen is. De oppervlakte die door een dynamische lus omschreven wordt5
5De oppervlakte kan slechts als gesloten beschouwd worden na een voldoend aantal resonanties
binnen eenzelfde reeks.
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is gelijk aan de gedissipeerde energie tijdens de resonantie. Deze energie is gelijk







en is typisch zeer laag, in de orde van enkele microjoules per gee¨xciteerde re-
sonantie. Dit is verschillende grootte-ordes lager dan de verliezen bij di/dt-
gebaseerde sensorloze methoden [46].
4.4.2 Invloed op de initie¨le positieschatting
In paragraaf 4.2.4 werd besproken dat de initie¨le rotorpositie kan bepaald worden
uit de resonanties van twee opeenvolgende gee¨xciteerde fasen. Indien de rotor
echter min of meer gealigneerd is ten opzichte van een van deze fasen kan de
resonantie in deze fase beı¨nvloed zijn door hysteresis.
De invloed van hysteresis op de initie¨le positieschatting kan gee¨limineerd worden
door elke fase te exciteren met een aantal opeenvolgende spanningspulsen vooral-
eer de spanningsmeting uitgevoerd wordt. Na enkele pulsen worden immers enkel
nog minor loops in het materiaal doorlopen en blijven de resonanties van een fase
congruent. Hieruit kan dan eenduidig de positie (in elektrische graden) bepaald
worden.
4.4.3 Invloed op de positieschatting bij hoge snelheden
In het vorige werd de invloed van hysteresis geanalyseerd aan de hand van een
scenario waarbij de rotor telkens 180◦ draait tussen twee opeenvolgende reeksen
van spanningspulsen. Een dergelijk scenario vertoont gelijkenissen met de situ-
atie waarbij de machine aan hoge snelheid draait, en waarbij een continue reeks
van spanningspulsen wordt opgelegd in e´e´n fase. Bij voldoend hoge snelheid is
er immers een aanzienlijke verdraaiing van de rotor tussen twee opeenvolgende
spanningspulsen.
Om een eventuele invloed van hysteresis op de positieschatting bij hoge snelheid
te bestuderen wordt de SRM uit de proefopstelling extern aangedreven, terwijl
fase C wordt gee¨xciteerd met spanningspulsen aan een frequentie van 8 kHz. De
resulterende resonanties worden gemeten met een tijdsvertraging van 8 µs.
Figuur 4.22 toont de gemeten positiesignatuur van fase C voor drie verschillende
snelheden. Ter referentie wordt vermeld dat de basissnelheid van de motor uit
de proefopstelling ongeveer 1600 t/min bedraagt bij een tussenkringspanning van
200 V. Bij lage snelheid (300 t/min) is de signatuur gelijk aan de statische sig-
natuur, zoals eerder opgemeten in figuur 4.4 voor een tijdsvertraging van 8 µs.
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Figuur 4.22. Gemeten positiesignatuur van fase C bij verschillende snelheden. De SRM
wordt extern aangedreven en fase C wordt gee¨xciteerd met spanningspulsen aan een fre-
quentie van 8 kHz.
Figuur 4.23. Gemeten positiesignatuur van fase C bij verschillende excitatiefrequenties.
Naarmate de snelheid toeneemt wijkt de signatuur echter af ten opzichte van de
statische signatuur. De afwijking neemt gradueel toe tussen 60◦ en 90◦. Voor-
bij de gealigneerde positie vallen de signaturen opnieuw samen met de statische
signatuur.
De (asymmetrische) afwijking van de hogesnelheidssignatuur kan opnieuw ver-
klaard worden door het optreden van hysteresis in het magnetische materiaal. Be-
schouwen we bijvoorbeeld de signatuur bij 3600 t/min. Bij een excitatiefrequentie
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van 8 kHz draait de rotor over 2.7◦ tussen twee opeenvolgende spanningspulsen6.
Vanaf θ = 60◦ begint de overlapping van een rotorpaar met een paar statorpolen
van fase C. Hierbij worden de hoeken van de rotorpolen in de overlappingszone
‘gehermagnetiseerd’ door een resonantie: het magnetische veld en de inductie in
elk punt van de overlappingszone doorloopt een trajectorie die gelijkaardig is aan
de trajectorie 2a–2d in figuur 4.18. Bij de volgende spanningspuls is de rotor 2.7◦
verder gedraaid en wordt een nieuw stukje overlappingsregio gehermagnetiseerd.
Zolang er een hermagnetisering gebeurt van nieuwe stukjes rotorijzer zullen de
bijhorende resonanties meer gedempt zijn, analoog met de eerste resonantie uit de
reeks van figuur 4.14 ten opzichte van de volgende resonanties uit deze reeks. Dit
leidt lokaal tot een signatuur die hoger gelegen is dan de statische signatuur. Zodra
de rotor de gealigneerde positie heeft bereikt is al het rotormateriaal gehermagne-
tiseerd, waardoor de signatuur opnieuw samenvalt met de statische signatuur.
Deze redenering wordt verder nog bevestigd door het meetresultaat van figuur 4.23.
Hierbij werd de signatuur bij 2700 t/min opgemeten bij een pulsfrequentie van
2 kHz en 8 kHz. Bij een lagere pulsfrequentie is het te hermagnetiseren rotorvo-
lume tussen twee spanningspulsen groter, wat leidt tot een grotere afwijking ten
opzichte van de statische signatuur.
Uit het voorgaande kan besloten worden dat hysteresis een invloed heeft op de po-
sitiesignatuur. Deze invloed is des te groter naarmate de verhouding N/f van de
omwentelingssnelheid tot de pulsfrequentie groter is. Deze verhouding is evenre-
dig met de verdraaiing van de rotor tussen twee opeenvolgende spanningspulsen.
Uit metingen op de proefopstelling blijkt dat indien deze verdraaiing beperkt blijft
tot ongeveer 1◦ per spanningspuls de signatuur quasi gelijk is aan de statische sig-
natuur.
4.5 Besluit
Voor de bepaling van de rotorpositie kan gebruik gemaakt worden van e´e´n enkele
meting van een gedempt oscillerende fasespanning; de meting gebeurt met een
vaste tijdsvertraging ten opzichte van de exciterende spanningspuls. De curve die
de resulterende meetwaarden beschrijft als functie van de positie kan opgevat wor-
den als een positiesignatuur van de aandrijving. De tijdsvertraging waarmee de
metingen gebeuren kan geoptimaliseerd worden teneinde een zo groot mogelijke
positieresolutie te bekomen. Deze optimale waarde kan benaderd worden op basis
van een analytisch model, of ze kan experimenteel bepaald worden, bijvoorbeeld
tijdens de ingebruikname van de aandrijving.
6De signaturen van figuur 4.22 bestaan uit een superpositie van spanningsmetingen tijdens ver-
schillende omwentelingen van de rotor; de opeenvolgende punten van de signaturen liggen daarom
niet noodzakelijk 2.7◦ van elkaar.
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Bij nullast gedraagt elke fase zich als een resonant circuit. Bovendien zijn deze
circuits met elkaar gekoppeld door de inductieve koppeling tussen de motorfa-
sen. Het totale systeem is gekenmerkt door een aantal eigenmodes en bijhorende
eigenfrequenties, analoog als bij een mechanisch systeem dat bestaat uit verschil-
lende massa’s die onderling gekoppeld zijn door veren. Bij de meeste SRMs is de
koppeling tussen de fasen beperkt, waardoor een faseresonantie vrij nauwkeurig te
voorspellen is aan de hand van een enkelvoudig resonant circuit, zoals beschreven
in hoofdstuk 3. Verder voorspelt de eigenmode-analyse kwalitatief het resonan-
tiegedrag indien meerdere fasen gelijktijdig gee¨xciteerd worden. Omwille van
het verlies aan symmetrie in de positiesignatuur wordt een dergelijke meerfasige
excitatie best vermeden.
Voor eenzelfde positie van de rotor wordt niet altijd eenzelfde spanningsantwoord
gemeten, wat leidt tot een variatie in de positieschatting en dus tot een afwijking
van de statische positiesignatuur. De verklaring hiervoor ligt in het hysteresis-
gedrag van het magnetische materiaal in de motor. Dit gedrag wordt voorspeld
door het transie¨nt wervelstroommodel van hoofdstuk 3 te koppelen met een sca-
lair Preisach-hysteresismodel. De invloed van hysteresis uit zich in een afwijking
van de positiesignatuur tijdens de alignering van een fase. De afwijking kan echter
sterk gereduceerd worden indien de toename van overlapping tussen twee opeen-
volgende excitaties beperkt wordt beneden 1◦ mechanisch. Uit deze grenswaarde
volgt dadelijk de benodigde excitatiefrequentie bij een gegeven omwentelings-





In het vorige hoofdstuk werd de positieschatting bij nullast besproken. Deze si-
tuatie treedt bijvoorbeeld op bij het starten van de aandrijving: de initie¨le positie
moet gekend zijn om te weten welke fase er eerst moet bekrachtigd worden om de
motor in de juiste zin te doen draaien. Een andere situatie kan bijvoorbeeld zijn
dat de motor enkel als positiesensor gebruikt wordt.
Bij de normale werking als elektromechanische energieomzetter is op elk ogen-
blik minstens e´e´n fase van de geschakelde reluctantiemotor stroomvoerend, ten-
einde een aandrijvend of remmend koppel te produceren. In een dergelijke actieve
fase kunnen geen resonanties gee¨xciteerd worden: de potentialen van de fase kun-
nen niet vrij slingeren omdat ze - via de geleidende IGBTs of vrijloopdiodes - be-
paald worden door de hoge en lage potentiaal van de gelijkspanningstussenkring.
De onbekrachtigde fasen zijn echter wel beschikbaar voor de excitatie van re-
sonanties. Er moet echter rekening gehouden worden met het feit dat de fasen
van een geschakelde reluctantiemotor onderling inductief en capacitief gekoppeld
zijn. Deze koppeling geeft aanleiding tot een geı¨nduceerde spanning in de onbe-
krachtigde fasen bij bekrachtiging van een actieve fase. Dit vormt echter geen
belemmering om in de onbekrachtigde fasen resonanties te exciteren door het
aanleggen van ultrakorte spanningspulsen, op voorwaarde dat het effect van de
geı¨nduceerde spanning gee¨limineerd wordt. Hiervoor wordt een methode voor-
gesteld die toelaat om de aandrijving te karakteriseren aan de hand van twee
genormeerde positiesignaturen, onafhankelijk van de ogenblikkelijke bekrachti-
gingstoestand en de tussenkringspanning.
De sensorloze positieschatting in dit proefschrift gebeurt aan de hand van me-
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tingen van resonanties in de fasespanningen. Er moet daarom vermeden worden
dat deze metingen gebeuren op ogenblikken dat de invertor schakelacties uitvoert
in de actieve fasen. Daartoe wordt een synchronisatiemethode voorgesteld die
toelaat om de timing van de ultrakorte spanningspulsen af te stemmen op de scha-
kelacties van een complementaire driehoeksmodulatie. De noodzaak aan een der-
gelijke synchronisatie leidt ertoe dat er een sterke verwevenheid ontstaat tussen de
normale sturing van de machine en de sensorloze positieschatting. Meer bepaald
bestaat er een maximaal toelaatbare PWM-frequentie waarbij de positieschatting
nog met succes kan toegepast worden.
Bij een driefasige machine en werking bij lage snelheid kan er gekozen worden
tussen twee fasen voor de excitatie van resonanties, namelijk de voor- of na-ijlende
fase met betrekking tot de actieve (stroomvoerende) fase. In beide gevallen is
sensorloze commutatie mogelijk met een nauwkeurigheid van ±1◦ op de (com-
mutatie)positie. Een bijna-continue positieschatting met een nauwkeurigheid van
±3◦ is haalbaar indien men rekening houdt met de effecten van hysteresis en de
bekrachtigingstoestand van de actieve fase.
5.2 Invloed van mutuele koppeling tussen fasen
Tot nu toe werd de situatie beschouwd waarbij de machine in nullast verkeert op
het ogenblik dat een fase gee¨xciteerd wordt met een spanningspuls. Dit betekent
dat de fase zich vo´o´r het aanleggen van de puls in een evenwichtstoestand bevindt:
alle elektrische en magnetische grootheden in het systeem hebben een constante
waarde.
Tijdens de normale werking van de machine is er geen sprake meer van een even-
wichtstoestand. Indien een fase van de motor bekrachtigd wordt met een spanning
v treedt er in het magnetische circuit geassocieerd aan die fase een gekoppelde-
fluxverandering op, bepaald door de vergelijking v = dψ/dt. Door het feit dat
de flux gedeeltelijk gekoppeld is met andere fasen, ontstaat er in die fasen een
geı¨nduceerde spanning.
Beschouwen we eenvoudigheidshalve de koppeling tussen fasen B en C, zonder
rekening te houden met fase A. Zoals reeds werd afgeleid in paragraaf 2.4.5 is
de geı¨nduceerde spanning vc in fase C tengevolge van het opdringen van een













Deze vergelijking werd afgeleid in de onderstelling dat er geen verzadiging op-
treedt in het magnetische circuit en dat er geen stroom vloeit in fase C. In wer-
kelijkheid is fase C niet belast met een oneindig grote impedantie, maar met de
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(a) Stuursignaal voor beide IGBTs van fase B.
(b) Geı¨nduceerde spanning in fase C.
Figuur 5.1. Meting van de geı¨nduceerde spanning vc voor bekrachtiging van fase B met
afwisselend +Vdc en −Vdc. Meting bij stilstand voor de gealigneerde (θ = 0◦) en on-
gealigneerde (θ = 45◦) positie ten opzichte van fase C; Vdc = 200 V. Aanduiding van
spanningssprongen tengevolge van capacitieve spanningsdeling.
equivalente capaciteit Ceq geassocieerd aan deze fase. Bij bekrachtiging van fase
B zal daarom een gedempte oscillatie optreden in vc. Na het uitsterven van dit
overgangsverschijnsel is de geı¨nduceerde spanning gegeven door (5.1).
Dit wordt bevestigd door de meting van figuur 5.1, waarin voor enkele rotorposi-
ties het verloop van de geı¨nduceerde spanning in fase C wordt getoond voor een
bekrachtiging van fase B die afwisselt tussen +Vdc en −Vdc. Naar frequentie-
inhoud kan elke golfvorm uit figuur 5.1 opgesplitst worden in drie delen.
• Het middenfrequente antwoord, het oscillerende overgangsverschijnsel, is
bepaald door de positie-afhankelijke resonantiefrequentie en demping van
faseC. Bij de gealigneerde positie (θ = 0◦) vertoont de spanning de laagste
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slingerfrequentie en de hoogste graad aan demping. Bij de ongealigneerde
positie (θ = 45◦) is dit net andersom.
• Het laagfrequente antwoord na uitdemping van het overgangsverschijnsel
evolueert naar een regimespanning. Bij stilstand en bij verwaarlozing van





Hierbij moet opgemerkt worden dat de theoretische regimespanning (5.2)
niet bereikt wordt in figuur 5.1. Dit komt omdat de opgedrongen blokgolf
in fase B een frequentie heeft van 4 kHz, terwijl de afsnijfrequentie van het
blik meer dan 10 maal lager ligt, zie p. 56.
Op basis van een eindige-elementenanalyse werd de statische verhouding
Mbc/Lb berekend voor de motor uit de proefopstelling, zie figuur 5.2. Voor
een gegeven bekrachtigingsspanning in de actieve fase kan met deze (positie-
afhankelijke) factor de geı¨nduceerde spanning in de onbekrachtigde fase
berekend worden. Deze factor duiden we aan met de benaming (statische)
koppelingsfactor. Voor de motor uit de proefopstelling bereikt de koppe-
lingsfactor een maximale waarde van 12% in de buurt van de gealigneerde
positie ten opzichte van fase C.
• Het hoogfrequente antwoord bestaat uit de sprong in vc op het ogenblik
van een spanningsflank in fase B. De sprong wordt veroorzaakt door de
capacitieve koppeling tussen beide fasen. Deze koppeling vindt zijn oor-
sprong in de verdeelde capaciteit tussen de fasegeleiders in de motorkabel,
tussen de wikkelingen van de verschillende motorfasen en tussen de wik-
kelingen en het (al dan niet) geaarde statorhuis van de motor. Deze capa-
citieve koppeling is schematisch voorgesteld in figuur 5.3 door middel van
de discrete capaciteiten Cmi. Deze mutuele capaciteiten vormen samen met
de equivalente capaciteit van fase C een capacitieve spanningsdeler die de
amplitude van de spanningssprong bepaalt. Omdat de equivalente en mu-
tuele capaciteiten onafhankelijk zijn van de positie is deze sprong dezelfde
voor de gealigneerde en de ongealigneerde positie, zie de aanduidingen in
figuur 5.1(b).
De invloed van de capacitieve koppeling tussen de fasen komt in het bijzonder tot
uiting indien de IGBTs van fase B complementair aangestuurd worden met een
duty ratio van 50%, zoals getoond in figuur 5.4. In afwezigheid van capacitieve
koppeling zou er geen geı¨nduceerde spanning in fase C mogen optreden. Men
ziet echter duidelijk de sprongen tengevolge van de capacitieve spanningsdeling
op het ogenblik van de schakelflanken in fase B, gevolgd door een oscillerende
uitdemping.
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(a) Zelfinductantie van fase B.
(b) Mutuele inductantie tussen fasen B en C.
(c) Koppeling tussen fasen B en C.
Figuur 5.2. Statische inductantieprofielen en koppelingsfactor voor de motor uit de proef-
opstelling, op basis van een eindige-elementenberekening. De positie θ = 0◦ komt over-
een met de gealigneerde stand van de rotor ten opzichte van fase C.
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Figuur 5.3. Discrete modellering van de verdeelde capaciteit tussen de fasen (in de figuur
wordt enkel de koppeling tussen fasen B en C beschouwd).
(a) Stuursignaal voor hoge (H) en lage (L) IGBT van fase B.
(b) Geı¨nduceerde spanning in fase C.
Figuur 5.4. Meting van de geı¨nduceerde spanning vc bij complementaire sturing van de
schakelaars van fase B. Meting bij stilstand voor de gealigneerde positie ten opzichte van
fase C; Vdc = 200 V.
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Zoals blijkt uit (5.1) vertoont het laagfrequente antwoord van de geı¨nduceerde
spanning een positie-afhankelijkheid. In principe is een rotorpositieschatting dus
mogelijk op basis van een meting van de hoogte van de regimespanningen in fi-
guur 5.1. Een dergelijke methode wordt bijvoorbeeld beschreven in [31]. Omwille
van de moeilijk te modelleren of tabelleren relatie θ(vc, ib, ω), gedefinieerd door
(5.1), wordt in [31] echter enkel een implementatie bij lage snelheid voorgesteld.
Daarbij wordt gebruik gemaakt van een convertor met 1 actieve schakelaar en 1
diode per fase, waardoor er spanningen geı¨nduceerd worden zoals in figuur 5.1.
Een probleem stelt zich echter bij het gebruik van een asymmetrische-brug con-
vertor en complementaire driehoeksmodulatie. In dit geval worden bij lage snel-
heid de schakelaars van de bekrachtigde fase bijna complementair aangestuurd,
zie figuur 5.4. Uit de regimewaarde van de geı¨nduceerde spanning kan dan geen
positie-informatie gehaald worden. Dit kan eventueel wel door observatie van het
gedempt oscillerende overgangsverschijnsel na een schakelactie. De amplitude
van de overgangsverschijnselen is echter beperkt en hangt bovendien sterk af van
de mutuele capaciteiten tussen de motorfasen en van de tijd tussen opeenvolgende
schakelflanken, die in direct verband staat met de aangelegde duty ratio. De ex-
tractie van positie-informatie uit de golfvorm van de geı¨nduceerde spanning wordt
in dit geval problematisch. Hieraan kan echter verholpen worden door in de onbe-
krachtigde fase een resonantie te exciteren, die als het ware gesuperponeerd wordt
op de reeds aanwezige geı¨nduceerde spanning e. In het volgende wordt dit nader
verklaard.
5.3 Superpositie van resonanties op geı¨nduceerde span-
ning
Zoals hiervoor besproken zorgt een schakelactie in een bekrachtigde fase voor
een gedempt oscillerend overgangsverschijnsel in een onbekrachtigde fase. Na
uitdemping van dit overgangsverschijnsel bereikt de spanning van de onbekrach-
tigde fase een regimewaarde e die bepaald wordt door het product van de (positie-
afhankelijke) koppelingsfactor met de bekrachtigingsspanning van de actieve fase.
Door nu een ultrakorte spanningspuls over de onbekrachtigde fase op te dringen
kan een resonantie gee¨xciteerd worden in deze fase. Om de (ongedempte) eigen-
frequentie van deze resonantie te bepalen maken we gebruik van een model waarin
de inductieve koppeling tussen fasen B en C wordt beschouwd, zie figuur 5.5(a).
De koppeling met fase A wordt voorlopig niet beschouwd. Fase B kan bekrach-
tigd worden met +Vdc, −Vdc of kan zich in een vrijlooptoestand1 bevinden. Fase
C is belast met de equivalente capaciteit Ceq.
1Met ‘vrijloop’ wordt het interval binnen een PWM-periode bedoeld waarin e´e´n van de vrij-
loopdiodes geleidt en waarbij de spanning over de actieve fase benaderend nul is.
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(a) Model.
(b) Model met The´veninequivalent voor fase B.
Figuur 5.5. Model voor de inductieve koppeling tussen twee fasen van de motor. Fase B
is bekrachtigd met vb; fase C is belast met de equivalente capaciteit Ceq.
In figuur 5.5(a) vertegenwoordigt de inductantie Lsb de flux die enkel gekoppeld
is met fase B; Lsc staat voor de flux die enkel gekoppeld is met fase C. De
inductantie Mbc modelleert de flux die met beide fasen gekoppeld is. Voor de
zelfinductanties Lb en Lc geldt:
Lb = Lsb +Mbc, (5.3)
Lc = Lsc +Mbc. (5.4)
Door het The´veninequivalent te nemen van faseB kan het schema van figuur 5.5(a)
herleid worden tot dat van figuur 5.5(b). De equivalente inductantie gezien vanuit










De verhouding M2bc/(LbLc) is op te vatten als een spreidingscoe¨fficie¨nt; voor de
motor uit de proefopstelling is het verloop van deze coe¨fficie¨nt als functie van
de positie weergegeven in figuur 5.6. Hieruit blijkt dat de spreidingscoe¨fficie¨nt
verwaarloosbaar is ten opzichte van 1; hierdoor kan de equivalente inductantie
(5.5) zonder problemen benaderd worden door Lc.
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Figuur 5.6. Verloop van de spreidingscoe¨fficie¨nt M2bc/(LbLc) als functie van de rotorpo-
sitie.
(a) Verdeling op het einde van de ultrakorte spanningspuls.
(b) Verdeling na uitdemping van de resonantie.
Figuur 5.7. Spanningsverdeling in de onbekrachtigde fase C bij aanwezigheid van een
geı¨nduceerde spanning e op het ogenblik van een resonantie-excitatie in fase C.
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Op basis van figuur 5.5(b) worden de vervangingsschema’s van figuur 5.7 beko-
men, waarin de initie¨le spanningsverdeling en de spanningsverdeling bij even-
wicht worden voorgesteld voor de excitatie van fase C met een ultrakorte span-
ningspuls, bij aanwezigheid van een geı¨nduceerde spanning e op het ogenblik van
de excitatie. Uit deze schema’s volgt dat (bij verwaarlozing van de niet-lineariteit
van de capaciteiten) het verloop van de spanning over fase C bestaat uit de super-
positie van de emk e en een gedempte resonantie met initie¨le uitwijking Vdc − e.
Deze stelling wordt bevestigd door de metingen van figuur 5.8, voor de gealig-
neerde stand van de rotor ten opzichte van fase C. In figuur 5.8(a) is het span-
ningsantwoord van fase C gegeven voor de situatie waarbij fase B afwisselend
met de spanningen +Vdc en−Vdc bekrachtigd wordt, met een periode van 250 µs.
Eveneens is het antwoord getoond indien fase C gee¨xciteerd wordt met een ultra-
korte spanningspuls op het ogenblik dat vb = +Vdc. Dit resulteert in een super-
positie van een resonantie op de golfvorm die aanwezig zou zijn indien er geen
excitatie van de resonantie zou hebben plaatsgevonden.
Een analoge situatie treedt op indien de resonantie gee¨xciteerd wordt op het ogen-
blik dat de geı¨nduceerde spanning vc negatief is, zie figuur 5.8(b). Opnieuw is
het resultaat een superpositie van de resonantie op de bestaande golfvorm van de
geı¨nduceerde spanning. De initie¨le uitwijking van de resonantie is echter groter
dan in het geval van figuur 5.8(a). De uitwijking is immers bepaald door Vdc − e,
waarbij het teken van e tegengesteld is in figuren 5.8(a) en 5.8(b).
Figuur 5.8(c) tenslotte toont de situatie waarbij een resonantie gee¨xciteerd wordt
in fase C op het ogenblik dat fase B in vrijloop is. Het maakt in dit geval geen
verschil of de resonantie gee¨xciteerd wordt in het interval waarbij de bovenste of
de onderste IGBT van fase B aangeschakeld is; in beide gevallen is de spanning
vc immers (benaderend) nul op het ogenblik van de ultrakorte spanningspuls.
Analoge metingen werden verricht voor de ongealigneerde positie ten opzichte
van fase C; de resultaten hiervan zijn weergegeven in figuur 5.9.
5.4 Compensatie van geı¨nduceerde spanning
Genormeerde resonanties
In het vorige is aangetoond dat een ultrakorte spanningspuls een resonantie ex-
citeert dewelke gesuperponeerd wordt op de geı¨nduceerde spanning e die reeds
aanwezig is in de fase. Indien de resonantie gee¨xciteerd wordt nadat de over-
gangsverschijnselen tengevolge van de schakelacties in de actieve fase uitgedempt
zijn, kan aangenomen worden dat de geı¨nduceerde spanning e constant is gedu-
rende de duur van de resonantie. De waarde van e kan dan gemeten worden net
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(a) Superpositie van resonantie op ogenblik dat vb = +Vdc.
(b) Superpositie van resonantie op ogenblik dat vb = −Vdc.
(c) Superpositie van resonantie tijdens vrijloop van fase B.
Figuur 5.8. Gemeten spanning over fase C voor verschillende bekrachtigingswijzen van
fase B. Golfvormen zonder (1) en met (2) superpositie van resonantie gee¨xciteerd door
een ultrakorte spanningspuls. Rotor is gealigneerd met fase C (θ = 0◦).
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(a) Superpositie van resonantie op ogenblik dat vb = +Vdc.
(b) Superpositie van resonantie op ogenblik dat vb = −Vdc.
(c) Superpositie van resonantie tijdens vrijloop van fase B.
Figuur 5.9. Gemeten spanning over fase C voor verschillende bekrachtigingswijzen van
fase B. Golfvormen zonder (1) en met (2) superpositie van resonantie gee¨xciteerd door
een ultrakorte spanningspuls. Rotor is ongealigneerd met fase C (θ = 45◦).
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vo´o´r het exciteren van de resonantie, zoals aangeduid in figuren 5.8 en 5.9.
Indien nu van de golfvorm van de fasespanning vc de waarde e wordt afgetrok-
ken, dan is het resultaat een resonantie met initie¨le amplitude Vdc − e, waarvan
de uitgedempte waarde nul bedraagt. Met behulp van de factor (Vdc− e)/Vdc kan
deze resonantie herschaald worden tot een resonantie met initie¨le amplitude Vdc.
Onder de aangenomen onderstellingen, zoals het constant zijn van alle capacitei-
ten, wordt dan eenzelfde resonantie bekomen als bij nullast. De herschaling kan
echter ook gebeuren met behulp van de factor Vdc− e, wat leidt tot een resonantie
met initie¨le uitwijking 1. Deze resonantie kan opgevat worden als een ‘genor-
meerde’ resonantie, die onafhankelijk is van de tussenkringspanning Vdc en de
geı¨nduceerde spanning e.
Figuur 5.10(a) toont het resultaat van deze bewerking op de golfvormen van fi-
guur 5.8, namelijk de (gealigneerde) genormeerde resonantie voor de gevallen
waarbij in fase C ultrakorte spanningspulsen worden aangelegd op het ogenblik
dat de geı¨nduceerde spanning e in fase C positief, negatief of nul is. Verder is
ook de resonantie voor de nullastsituatie aangeduid; deze resonantie geldt voor
het geval dat fase B niet bekrachtigd wordt en komt overeen met de (op de tus-
senkringspanning genormeerde) gealigneerde resonantie van figuur 4.1 op p. 80.
Uit figuur 5.10(a) (bij gealigneerde positie) blijkt dat de resonantie tijdens vrijloop
bijna perfect samenvalt met de nullastresonantie. De genormeerde resonanties bij
superpositie op een positieve of negatieve geı¨nduceerde spanning e wijken hier
licht van af: in de eerste halve slingerperiode zijn deze iets hoger gelegen ten
opzichte van de nullastresonantie. Naar alle waarschijnlijk heeft dit te maken
met het effect van de geı¨nduceerde spanning op de (niet-lineaire) capaciteiten Ci
en Cd. Na uitdemping van de resonantie is de spanning over deze capaciteiten
immers verschillend van Vdc/2, zie figuur 5.7(b). Deze onderstelling wordt be-
vestigd door de observatie dat het effect des te meer uitgesproken is voor hogere
verhoudingen e/Vdc.
Figuur 5.10(b) toont de genormeerde resonanties voor de ongealigneerde positie.
Hier blijkt dat alle resonanties bijna perfect samenvallen. Dit is te verklaren door
de lage emk e in de ongealigneerde stand; hierdoor is er nauwelijks een invloed
van de niet-lineariteit van de capaciteiten.
Genormeerde positiesignaturen
Onafhankelijk van de bekrachtigingstoestand van de actieve fase (+Vdc, −Vdc of
vrijloop) kan een resonantie gee¨xciteerd worden in een onbekrachtigde fase. Deze
resonantie kan - mits gekende emk e en tussenkringspanning Vdc - omgerekend
worden naar een genormeerde resonantie. Voor de schatting van de rotorpositie
is het echter niet nodig om het volledige verloop van de genormeerde resonantie
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(a) Fase C gealigneerd.
(b) Fase C ongealigneerd.
Figuur 5.10. Genormeerde resonanties op basis van de gemeten golfvormen van figu-
ren 5.8 en 5.9. Bekrachtiging van fase B met +Vdc (1); bekrachtiging van fase B met
−Vdc (2); fase B in vrijloop (3); genormeerde nullastresonantie (4).
te kennen. Het volstaat namelijk om e´e´n waarde vδ van deze resonantie te me-
ten met een vaste tijdsvertraging δ ten opzichte van het bevel voor de exciterende
spanningspuls. Daarnaast kan de emk e gemeten worden net vo´o´r de spannings-
puls. De tussenkringspanning Vdc kan eveneens gemeten of constant ondersteld
worden. De genormeerde resonantiewaarde wordt dan berekend met
vnormδ =
vδ − e
Vdc − e. (5.6)
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Figuur 5.11. Genormeerde positiesignaturen van fase C voor verschillende bekrachti-
gingen van fase B. Bekrachtiging met +Vdc (1); bekrachtiging met −Vdc (2); fase B in
vrijloop (3); nullast (4).
Indien de genormeerde resonantiewaarden worden opgemeten als functie van de
rotorpositie worden de genormeerde positiesignaturen van figuur 5.11 bekomen.
Hieruit blijkt opnieuw de afwijking van de signaturen die worden opgemeten bij
superpositie op een positieve of negatieve geı¨nduceerde spanning ten opzichte van
de signaturen die worden opgemeten bij vrijloop van de actieve fase of bij nullast.
Deze afwijking is het meest uitgesproken in de gealigneerde positie en is, zoals
eerder vermeld, naar alle waarschijnlijkheid te wijten aan de niet-lineariteit van
de capaciteiten Ci en Cd met betrekking tot de geı¨nduceerde spanning.
Eigenmodes bij belasting
Bij de afleiding van de superpositie van resonanties werd enkel de koppeling be-
schouwd tussen de bekrachtigde fase en de fase waarin een resonantie wordt ge-
e¨xciteerd, zie figuur 5.5. Indien het systeem lineair kan ondersteld worden bestaat
het antwoord op een ultrakorte spanningspuls in fase C uit twee delen:
• Voor het eerste deel wordt enkel de bijdrage beschouwd van de bekrachtigde
fase, namelijk de geı¨nduceerde spanning in fase C door het bekrachtigen
van fase B.
• Voor het tweede deel wordt enkel de bijdrage beschouwd van de ultrakorte
spanningspuls. Dit is een resonantie die bepaald is door de equivalente ca-
paciteit Ceq en de equivalente inductantie (5.5), cfr. het The´veninequivalent
van figuur 5.5(b).
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Een meer nauwkeurige modellering houdt ook rekening met de koppeling met
fase A. In dit geval kan het systeemantwoord benaderd worden door middel van
een eigenmode-analyse, zoals reeds besproken in paragraaf 4.3. Alleen moet nu
rekening gehouden worden met het feit dat e´e´n of meerdere fasen van de motor
bekrachtigd zijn, wat leidt tot andere kortsluitimpedanties en dus tot een mogelijke
afwijking in resonantiefrequenties.
Beschouwen we vooreerst het geval waarbij e´e´n fase van de (6x4) SRM bekrach-
tigd is, bijvoorbeeld fase B. Het maakt hierbij niet uit of de fase in vrijloop is, of
bekrachtigd met +Vdc of −Vdc. De invloed van de geı¨nduceerde spanning wordt
immers gee¨limineerd bij de berekening van de genormeerde resonantiewaarden
met (5.6). Bijgevolg moet enkel rekening gehouden worden met de bijdrage van
de ultrakorte spanningspuls; voor de berekening van deze bijdrage kunnen de ac-
tieve fasen als kortgesloten beschouwd worden.
Met de onderstellingen beschreven in paragraaf 4.3 en een spanningsvergelijking
voor fase B die identisch nul is, wijzigt het stelsel vergelijkingen (4.10) zich tot:
Va = jω(LaIa +MabIb +MacIc), (5.7)
Vb = jω(MabIa + LbIb +MbcIc) ≡ 0, (5.8)
Vc = jω(MacIa +MbcIb + LcIc). (5.9)
Fasen A en C blijven belast met een equivalente capaciteit Ceq:
Ia = −jωCeqVa, (5.10)
Ic = −jωCeqVc. (5.11)
Combinatie van (5.7)–(5.11) leidt tot het volgende stelsel van gekoppelde verge-
lijkingen voor de fasespanningen:
−ω2Ceq
La (1− M2abLaLb) Mac − MabMbcLb




























Analoog als in paragraaf 4.3 bepaalt de matrix L, samen met Ceq, de (twee) ei-
genfrequenties van het systeem.
Beschouwen we nu het geval waarbij twee fasen van de SRM bekrachtigd zijn,
bijvoorbeeld fasen A en B. Deze situatie treedt typisch op in het geval van com-
mutatie. De in- en uitgaande fase voeren dan gelijktijdig stroom, waardoor zij
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Figuur 5.12. Berekende slingering in fase C voor θ = 0◦ (rotor gealigneerd ten opzichte
van fase C). Nullastsituatie (1); fase B bekrachtigd (2); fasen A en B bekrachtigd (3).
niet vrij kunnen slingeren. In dit geval is ook (5.7) identiek nul. Er kan afgeleid













Figuur 5.12 toont de berekende slingering in fase C voor het geval dat alle fasen
vrij kunnen slingeren (de oplossing van de nullast-systeemvergelijkingen (4.16)),
voor het geval dat enkel fase B bekrachtigd wordt (oplossing van (5.12)) en voor
het geval dat fasen A en B stroomvoerend zijn (slingering met frequentie (5.13)).
Uit de figuur blijkt dat, althans voor de machine uit de proefopstelling, de verschil-
len zeer klein zijn. Grotere verschillen kunnen eventueel voorkomen bij machines
die een veel sterkere koppeling tussen de fasen vertonen, zie ook de voetnoot op
p. 95.
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5.5 Synchronisatie tussen resonantie-excitatie en PWM
5.5.1 Invloed van duty ratio op de genormeerde positiesignatuur
Zoals reeds besproken in paragraaf 5.2 is er een inductieve en capacitieve kop-
peling aanwezig tussen de fasen van een geschakelde reluctantiemotor. Dit heeft
als direct gevolg dat een schakelactie in een actieve fase leidt tot een gedempt
overgangsverschijnsel in de spanning van de onbekrachtigde fase(n).
Onderstellen we nu dat in een onbekrachtigde fase een resonantie gee¨xciteerd
wordt door middel van een ultrakorte spanningspuls. Indien er in het tijdsinter-
val tussen de excitatie en de meting van de resonantie een schakelactie optreedt
in een actieve fase, dan wordt de resonantie verstoord. De spanningsmeting en
bijhorende positieschatting worden dan onbetrouwbaar. Om deze situatie te ver-
mijden is een synchronisatie noodzakelijk tussen de excitatie van resonanties en
de modulatie van de actieve fase.
Een dergelijke synchronisatie is eenvoudig uit te voeren in het geval dat de ac-
tieve fase gestuurd wordt door middel van PWM. Bij pulsbreedtemodulatie zijn
de schakelflanken immers a priori gekend bij een gekende duty ratio.
Een essentie¨le voorwaarde voor de sensorloze positieschatting is dat de maximale
tijd tussen twee opeenvolgende schakelflanken in een PWM-periode steeds groter
is dan de benodigde tijd voor de resonantiemeting. Deze benodigde tijd is gelijk
aan de vaste tijdsvertraging δ tussen het bevel voor de ultrakorte spanningspuls en
de meting van de resonantie.
De maximale tijd tussen twee opeenvolgende schakelflanken is rechtstreeks af-
hankelijk van de PWM-periode, het modulatieprincipe en de duty ratio. Dit wordt
verduidelijkt aan de hand van een complementaire driehoeksmodulatie, zie fi-
guur 5.13. Zoals besproken in hoofdstuk 2 wordt dit modulatieprincipe gebruikt
voor de aansturing van de motor in de proefopstelling.




(1/2− u) · TPWM, 0 ≤ u ≤ 25%,
u · TPWM, 25% < u < 50%. (5.15)
Voor een duty ratio hoger dan 50% kan u vervangen worden door zijn comple-
ment 1 − u in (5.15). Bij complementaire waarden van de duty ratio blijven de
ogenblikken waarop schakelflanken optreden immers dezelfde.
In figuur 5.13 is verder te zien dat de locatie van het tmax-interval afhangt van de
duty ratio. Voor u ≤ 25% of u ≥ 75% is dit interval gecentreerd rond TPWM/4,
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Figuur 5.13. Synchronisatie van resonantie-excitatie met complementaire driehoeksmo-
dulatie bij duty ratio 10% en 30%.
Figuur 5.14. Maximale tijd tussen twee schakelflanken als functie van de aangelegde duty
ratio bij complementaire driehoeksmodulatie.
terwijl voor 25% < u < 75% het interval gecentreerd is rond TPWM/2. De positi-
onering (in de tijd) van de ultrakorte spanningspuls hangt dus af van de intervallen
waarin de duty ratio gelegen is. In figuur 5.13 wordt de positionering van de re-
sonantie binnen het interval tmax schematisch voorgesteld.
Het verloop van de maximale tijd tmax als functie van de aangelegde duty ratio
is weergegeven in figuur 5.14. Het minimum van deze curve bedraagt TPWM/4.
Hieruit volgt de voorwaarde voor de minimale PWM-periode (bij complementaire
driehoeksmodulatie) waarvoor een resonantie met vertragingstijd δ kan worden
opgemeten:
TPWM > 4δ. (5.16)
In de motor van de proefopstelling wordt een vertragingstijd δ = 8 µs gebruikt
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voor het bemonsteren van de resonanties, zie figuur 5.10. Volgens (5.16) moet de
minimale PWM-periode dan 32 µs bedragen; dit komt overeen met een (maxi-
male) PWM-frequentie van 31.25 kHz.
De voorwaarde (5.16) is een nodige voorwaarde, maar geen voldoende voor-
waarde voor een positieschatting op basis van resonantie. Bij de afleiding van
(5.16) is immers geen rekening gehouden met het oscillerende overgangsver-
schijnsel in de geı¨nduceerde spanning tengevolge van een schakelactie in de ac-
tieve fase. Voor de afleiding van de genormeerde positiesignaturen werd trouwens
reeds aangenomen dat dit overgangsverschijnsel uitgestorven is op het ogenblik
dat er een resonantie-excitatie plaats vindt, zie figuren 5.8 en 5.9.
De invloed van het overgangsverschijnsel na een schakelflank op de (genormeerde)
signatuur kan nagegaan worden met het volgende experiment. De motor wordt
geblokkeerd op een constante rotorpositie en de stroom in fase B wordt geregeld
op een constante waarde. Voor de PWM-periode kan een waarde van 125 µs of
250 µs ingesteld worden. Om de 10 PWM-periodes wordt de stroomregeling on-
derbroken en wordt er e´e´n PWM-periode uitgestuurd met een bepaalde duty ratio.
Na deze afwijkende PWM-periode hervat de stroomregeling.
Figuur 5.15 toont meetresultaten voor de gealigneerde stand van de rotor ten op-
zichte van fase C. Er worden drie opeenvolgende PWM-periodes getoond van
125 µs. In de eerste en laatste periode is de stroomregelaar actief; de middel-
ste PWM-periode wordt aangestuurd met een duty ratio u van 24% of 26%. In
de eerste en laatste PWM-periode wordt de resonantie gesuperponeerd tijdens de
vrijloop van fase B. In de middelste PWM-periode hangt de timing van de ex-
citatie af van de duty ratio. Bij u=24% wordt fase B met −Vdc bekrachtigd op
het ogenblik dat de resonantie gee¨xciteerd wordt; bij u=26% gebeurt de excitatie
tijdens de vrijloop van fase B. Uit figuren 5.15(e) en 5.15(f) blijkt dat voor beide
waarden van de duty ratio de resonantie in de middelste PWM-periode gesuper-
poneerd wordt op een ogenblik dat het overgangsverschijnsel in de geı¨nduceerde
spanning nog niet is uitgestorven.
Figuur 5.16 toont analoge metingen, maar bij een PWM-periode die 250 µs be-
draagt. Door de grotere PWM-periode is het overgangsverschijnsel in de geı¨n-
duceerde spanning van fase C uitgestorven op het ogenblik dat de resonanties
gesuperponeerd worden.
Indien nu de stroomregeling om de 10 PWM-periodes onderbroken wordt door
een PWM-periode met een opgedrongen duty ratio die stelselmatig toeneemt van
0% tot 100%, kan de invloed van de duty ratio op de genormeerde resonantie-
waarden nagegaan worden. De resultaten hiervan zijn weergegeven in figuur 5.17
voor de gealigneerde en ongealigneerde rotorpositie ten opzichte van fase C, en
voor de PWM-periodes 125 µs en 250 µs. In deze figuren zijn tevens (in het grijs)
de ‘theoretische’ waarden voor de genormeerde resonanties opgenomen; deze ko-
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(a) u=24% - schakelfuncties fase B (b) u=26% - schakelfuncties fase B
(c) u=24% - stroom fase B (d) u=26% - stroom fase B
(e) u=24% - spanning fase C (f) u=26% - spanning fase C
Figuur 5.15. Opeenvolging van drie PWM-periodes: stroomregeling in eerste en laatste
PWM-periode, aansturing met een afwijkende duty ratio u in middelste PWM-periode.
Fase C gealigneerd. TPWM = 125 µs.
men overeen met de maximale en minimale waarden van de positiesignaturen van
figuur 5.11 (signatuur 1 voor u ≥ 75%, signatuur 2 voor u ≤ 25% en signatuur 3
voor 25% < u < 75%).
Uit deze resultaten blijkt dat voor een PWM-periode van 125 µs het overgangs-
verschijnsel tengevolge van een schakelflank in de actieve fase een sterk storende
invloed heeft op de genormeerde resonantiewaarde, in het bijzonder voor de ge-
aligneerde positie. De fout is het grootst voor waarden van de duty ratio die in
de buurt van 25% en 75% gelegen zijn. Dit is volgens de verwachting, aange-
zien bij deze waarden van de duty ratio de tijd tmax tussen twee opeenvolgende
schakelflanken minimaal wordt, zie figuur 5.14, en dus de invloed van het over-
gangsverschijnsel het grootst is.
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(a) u=24% - schakelfuncties fase B (b) u=26% - schakelfuncties fase B
(c) u=24% - stroom fase B (d) u=26% - stroom fase B
(e) u=24% - spanning fase C (f) u=26% - spanning fase C
Figuur 5.16. Opeenvolging van drie PWM-periodes: stroomregeling in eerste en laatste
PWM-periode, aantsturing met een afwijkende duty ratio u in middelste PWM-periode.
Fase C gealigneerd. TPWM = 250 µs.
Bij een verdubbeling van de PWM-periode naar 250 µs is er voldoende tijd voor
het overgangsverschijnsel om uit te dempen vooraleer een resonantie gee¨xciteerd
wordt. Zelfs bij de kritische duty ratio waarden 25% en 75% is er geen fout meer
in de genormeerde resonantiewaarde.
5.5.2 Minimale PWM-periode voor synchronisatie
Uit de voorgaande bespreking kan besloten worden dat de genormeerde positie-
signaturen van figuur 5.11 blijven gelden, ongeacht de duty ratio waarmee de
actieve fase aangestuurd wordt, op voorwaarde dat het overgangsverschijnsel na
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(a) TPWM = 125 µs, gealigneerd.





(b) TPWM = 250 µs, gealigneerd.





(c) TPWM = 125 µs, ongealigneerd.





(d) TPWM = 250 µs, ongealigneerd.
Figuur 5.17. Genormeerde resonantiewaarden als functie van duty ratio.
een schakelflank voldoende tijd heeft om uit te dempen vooraleer een resonantie
gee¨xciteerd wordt. De vereiste minimale PWM-periode is dus direct afhankelijk
van de uitslingertijd van het overgangsverschijnsel. Deze uitslingertijd kan ech-
ter goed benaderd worden door de periode van e´e´n resonantie in de gealigneerde
positie. In figuur 5.8(a) bedraagt deze uitslingertijd δu ≈ 30 µs. Pas na deze
uitslingertijd kan de geı¨nduceerde spanning e gemeten worden, onmiddellijk ge-
volgd door een excitatie van een resonantie. De voorwaarde (5.16) moet daarom
gewijzigd worden naar
TPWM > 4(δ + δu). (5.17)
Voor de motor in de proefopstelling leidt dit tot TPWM > 152 µs, of dus een
maximale PWM-frequentie van 6.6 kHz. Verder impliceert de voorwaarde (5.17)
dat de timing van de excitatie binnen het interval tmax bij een duty ratio 25% of
75% zodanig is dat de meting van de resonantie gebeurt net vo´o´r de volgende
schakelflank plaats vindt. Bij het synchronisatieschema van figuur 5.13 werd dit
overigens reeds impliciet ondersteld. Voor andere duty ratio waarden dan 25% of
75% wordt de tijd tmax tussen twee schakelflanken alleen maar groter. De timing
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van de ultrakorte spanningspuls hoeft dan niet meer aangepast te worden, aan-
gezien het overgangsverschijnsel tengevolge van een schakelflank met zekerheid
uitgestorven is op het moment dat de excitatie plaats vindt.
5.5.3 Interactie tussen motor, convertor en sturing
Uit de voorgaande beschrijving blijkt dat er een sterke interactie bestaat tussen
enerzijds de combinatie van motor en convertor en anderzijds de sturing:
• Onafhankelijk van de sturing definieert de combinatie van motor en conver-
tor de minimale en maximale resonantiefrequentie in de aandrijving. Ener-
zijds wordt op basis van de ongealigneerde resonantiefrequentie de tijds-
vertraging δ bepaald voor het bemonsteren van de slingeringen, zie para-
graaf 4.2.2. Anderzijds is de gealigneerde resonantieperiode een goede be-
nadering van de uitslingertijd δu van de overgangsverschijnselen tengevolge
van schakelacties in de actieve fase.
• De keuze van de PWM-frequentie berust traditioneel op keuzes voor de
maximale stroomrimpel, schakelverliezen of geluid. Bij de integratie van
een sensorloze positieschatting op basis van resonantie ontstaat er een extra
randvoorwaarde: de minimale PWM-frequentie is rechtstreeks afhankelijk
van de totale tijdsvertraging δu + δ, volgens (5.17).
• Met de voorgestelde synchronisatie tussen resonantie-excitatie en PWM is
er (minstens) e´e´n positie-update per PWM-periode.
5.5.4 Overzicht van het algoritme
Voor de integratie van de sensorloze positieschatting in het bestaande controle-
algoritme voor de motor van de proefopstelling is gebruik gemaakt van de timer-
en interrupt-functionaliteiten van een Freescale 56F8367 DSP. Met behulp van
figuur 5.18 worden de stappen beschreven die in elke PWM-periode worden uit-
gevoerd.
• Met behulp van een timer wordt net vo´o´r de generatie van een ultrakorte
spanningspuls de A/D-omzetter aangeroepen die de geı¨nduceerde spanning
e in de te exciteren fase naar een digitale waarde converteert. Na het bee¨indigen
van deze conversie wordt de interrupt service routine ADC ISR1 aangeroe-
pen. In deze ISR wordt het digitale resultaat uitgelezen en wordt de timer
ingesteld voor een tweede conversie.
Hoofdstuk 5. Positieschatting bij belasting 133
Figuur 5.18. Timing van de resonantie-excitatie en interrupt service routines.
• Bij de tweede conversie wordt de resonantiespanning vδ geconverteerd. Na
de conversie wordt de interrupt service routine ADC ISR2 aangeroepen. In
deze ISR wordt het digitale resultaat uitgelezen.
• Nog steeds in ADC ISR2 wordt de genormeerde resonantiewaarde (5.6)
berekend. Op basis van de gewenste duty ratio voor de volgende PWM-
periode worden de timers ingesteld voor de volgende resonantie-excitatie
en bijhorende A/D-conversies.
5.6 Sensorloze positieschatting en commutatie
5.6.1 Keuze tussen voorijlende of na-ijlende fase
Zoals besproken in paragraaf 4.2.5 wordt voor de positieschatting bij nullast ge-
bruik gemaakt van intervallen met een breedte van 30◦, gecentreerd tussen de
ongealigneerde en gealigneerde posities. Binnen elk van deze intervallen heeft
e´e´n van de drie fasen de hoogste sensitiviteit voor de positieschatting; deze fase
wordt dan gebruikt om resonanties in te exciteren, zoals aangeduid in figuur 4.7.
Bij normale werking van de motor is minstens e´e´n fase stroomvoerend. In deze
actieve fase kunnen geen resonanties gee¨xciteerd worden. Voor de positieschat-
ting moet dus een van de overige twee fasen gebruikt worden. Er kan gekozen
worden voor de fase die voorijlt op de actieve fase of voor de fase die erop na-ijlt.
Dit wordt verduidelijkt aan de hand van figuur 5.19, waarin de statische inductan-
tieprofielen en de genormeerde positiesignaturen voor de drie fasen van de motor
uit de proefopstelling zijn voorgesteld. Voor motorwerking bij lage snelheid wordt
telkens de fase bekrachtigd waarvan het statische inductantieprofiel een stijgend
verloop heeft. Op basis hiervan kunnen drie intervallen van 30◦ onderscheiden
worden. De commutaties worden uitgevoerd bij de rotorposities 26◦±n ·30◦. Bij
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toenemende rotorhoek worden de opeenvolgende fasen bekrachtigd volgens het
patroon C → B → A→ C → . . .
Beschouwen we nu het interval [26◦;56◦] waarin fase A de actieve fase is. Fase
B of C kan dan gebruikt worden voor de excitatie van resonanties.
• In figuur 5.19(b) wordt de na-ijlende fase B gebruikt voor de excitatie van
resonanties. Op het ogenblik dat de actieve fase A moet gecommuteerd
worden (bij θ = 56◦) bereikt de signatuur van fase B de waarde vtB, die
fungeert als de genormeerde commutatiespanning voor deze fase. Indien
de genormeerde spanning lager wordt dan de grenswaarde vtB wordt het
bevel gegeven tot commutatie. Samen met de actieve fase wordt ook de
resonantiefase gecommuteerd. In het interval [56◦;86◦] is fase C de nieuwe
actieve fase en worden resonanties gee¨xciteerd in de na-ijlende fase A.
• Figuur 5.19(c) stelt de situatie voor waarbij in het interval [26◦;56◦] re-
sonanties worden gee¨xciteerd in de voorijlende fase C. In dit geval vindt
de commutatie plaats wanneer de genormeerde spanning van fase C hoger
wordt dan de commutatiespanning vtC. In het interval [56◦;86◦] is fase C
de nieuwe actieve fase en worden resonanties gee¨xciteerd in de voorijlende
fase B.
Uit figuur 5.19 blijkt dat de sensitiviteit van de positiesignaturen van de voor-
en na-ijlende fasen ongeveer even groot is ter hoogte van de commutatiehoeken
26◦ ± n · 30◦. Hieruit zou men kunnen afleiden dat er geen voorkeur bestaat
voor het gebruik van de voor- of na-ijlende fase bij lage snelheid. Dit is echter
niet meer het geval indien men werking bij hogere snelheden beschouwt. Bij
hogere snelheden zullen de fasen immers vroeger moeten in- en uitgeschakeld
worden teneinde de stroom op de gewenste waarde te krijgen bij het begin van
de alignering tussen een paar stator- en rotortanden. Bij zeer hoge snelheden kan
deze voorijling van de inschakelhoek 30◦ bedragen [6]. Indien de inschakelhoek
met meer dan 6◦ daalt is het niet meer aan te raden om de voorijlende fase te
gebruiken voor resonantie-excitatie. In het interval [40◦;50◦] bijvoorbeeld heeft
fase C een erg lage sensitiviteit voor de positieschatting, zie figuur 5.19(c). Het
is dan beter om de na-ijlende fase te gebruiken. Indien de inschakelhoek echter
meer dan 20◦ daalt wordt de sensitiviteit van de voorijlende fase opnieuw groter
dan die van de na-ijlende fase.
In het volgende wordt de sensorloze positieschatting nader bestudeerd voor de
gevallen dat de na- of voorijlende fase wordt gebruikt voor de excitatie van reso-
nanties. Zoals verder zal blijken zal de keuze voor de voor- of na-ijlende fase niet
enkel afhangen van de snelheid, maar zijn ook nog andere criteria van belang.
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(a) Statische inductantieprofielen.
(b) Gebruik van na-ijlende fase voor resonantie-excitatie.
(c) Gebruik van voorijlende fase voor resonantie-excitatie.
Figuur 5.19. Statisch inductantieprofiel van de drie fasen met aanduiding van commutatie-
posities 26◦±n · 30◦ voor werking bij lage snelheid (a). Genormeerde positiesignaturen:
in (b) wordt telkens de signatuur gebruikt van de fase die na-ijlt op de actieve fase; in (c)
wordt de signatuur gebruikt van de fase die voorijlt op de actieve fase. De niveau’s vt
worden gebruikt voor sensorloze commutatie.
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Figuur 5.20. Opgemeten genormeerde resonantiespanning voor de verschillende fasen
tijdens sensorloze werking op basis van na-ijlende resonantiefase; iw = 3 A en N ≈
150 t/min.
5.6.2 Positieschatting bij gebruik van na-ijlende resonantiefase
Indien de na-ijlende fase gebruikt wordt voor resonantie-excitatie wordt een com-
mutatiebevel gegeven indien de genormeerde resonantiespanning daalt onder de
commutatiespanning vδ, zie figuur 5.20. Voor de meting van deze figuur werd
de motor uit de proefopstelling aangestuurd met een stroomwenswaarde van 3 A,
wat neerkomt op een koppelsturing. De snelheid stelde zich hierbij in op ongeveer
150 t/min.
Uit figuur 5.20 blijkt dat de opgemeten waarden overeenkomen met de positiesig-
naturen van figuur 5.19(b), met uitzondering van enkele afwijkende waarden die
voorkomen onmiddellijk na de commutatie-ogenblikken. Om deze afwijkingen
te kunnen verklaren bekijken we de commutatie van de resonantiefase C naar B
bij de rotorpositie 116◦. Op het ogenblik dat het commutatiebevel gegeven wordt,
wordt fase B de nieuwe resonantiefase. In deze fase loopt echter een stroom van
3 A net vo´o´r het commutatiebevel optreedt. Om deze stroom zo snel mogelijk
af te bouwen wordt de fase invers gepolariseerd, zoals weergegeven in het tijds-
verloop van figuur 5.21. Zolang de stroom echter verschillend is van nul kunnen
er geen resonanties gee¨xciteerd worden; figuur 5.21(b) toont dat de spanning in
fase B tijdens de stroomafbouw −Vdc bedraagt (met uitzondering van de ogen-
blikken waarop ultrakorte spanningspulsen gegeven worden). Omdat zowel voor
de emk e als voor de resonantiespanning vδ de waarde −Vdc gemeten wordt is de
berekende genormeerde spanning (5.6) gelijk aan nul. Omdat de stroomafbouw
enkele PWM-perioden in beslag neemt verklaart dit waarom er na elke commuta-
tie enkele nulwaarden optreden in de genormeerde spanning.
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(a) Uitgaande (ib) en ingaande stroom (ia).













(b) Spanning in fase B.













(c) Detail van spanning in fase B na diodeherstel.
Figuur 5.21. Stroom- en spanningsverloop tijdens commutatie van actieve fase B naar
A tijdens sensorloze werking op basis van na-ijlende resonantiefase; iw = 3 A en N ≈
150 t/min.
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(a) Verloop van de geschatte rotorpositie voor de verschillende fasen.
(b) Fout op de geschatte rotorpositie voor de verschillende fasen.
Figuur 5.22. Geschatte rotorpositie en positiefout tijdens sensorloze werking op basis van
na-ijlende resonantiefase bij iw = 3 A en N ≈ 150 t/min.
Voor de commutatie bij 116◦ in figuur 5.20 is verder te zien dat er na de initie¨le
nulwaarden van de genormeerde resonantiespanning ook nog een tweetal waar-
den voorkomen die aanzienlijk hoger liggen dan het verwachte maximum van de
nullastsignatuur. De verklaring hiervoor ligt bij het herstel van de vrijloopdiodes
op het ogenblik dat de stroom in fase B is afgebouwd, zoals eerder besproken
in paragraaf 3.3 en aangeduid in figuur 3.10(b) op p. 61. In het tijdsverloop van
figuur 5.21(c) is te zien dat op deze geı¨nduceerde spanning een nieuwe resonantie
gesuperponeerd wordt door het aanleggen van een ultrakorte spanningspuls. In dit
geval is er echter niet voldaan aan de voorwaarde dat de geı¨nduceerde spanning
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een nagenoeg constante waarde heeft bereikt op het ogenblik van de resonantie-
excitatie. De berekende genormeerde resonantiewaarde van een dergelijke reso-
nantie is daarom niet representatief voor de werkelijke rotorpositie. De waarde
zal te hoog liggen, waardoor deze buiten het bereik van de getabelleerde resonan-
tiewaarden valt. In dit geval levert het opzoekingsalgoritme de positie waarvan de
bijhorende resonantiewaarde het dichtst de gemeten waarde benadert. Deze po-
sitie is de gealigneerde positie. In figuur 5.22(a) vertaalt zich dit in het optreden
van positieplateaus vanaf het ogenblik dat het diodeherstel plaats vindt.
De lengte van deze plateaus is echter langer dan verwacht. Het diodeherstel is
immers maar verantwoordelijk voor een tweetal afwijkende resonantiewaarden,
dus enkel voor de eerste twee positieschattingen gelegen op een plateau. Uit fi-
guur 5.22(a) blijkt echter dat een plateau zich uitstrekt over een 5-tal graden, tot
net voorbij de gealigneerde positie voor de gee¨xciteerde fase. Met andere woor-
den, ook na´ het diodeherstel treden er resonantiewaarden op die hoger liggen dan
uit de nullastsignatuur zou volgen.
Met grote waarschijnlijkheid is dit te wijten aan hysteresis in het ijzer van de
machine. Zoals reeds eerder besproken in paragraaf 4.4 zorgt de aanwezigheid
van hysteresis voor een afwijking van de positiesignatuur tijdens (en tevens en-
kele graden voorbij) de alignering ten opzichte van de fase waarin resonanties
gee¨xciteerd worden. Er werd toen geconcludeerd dat deze afwijking direct af-
hangt van de hoekverdraaiing van de rotor tussen twee opeenvolgende resonan-
ties, zie ook de meetresultaten van figuur 4.23 op p. 105. In principe blijven deze
(nullast-)resultaten geldig bij het sensorloos aandrijven van de motor. Dit wordt
kort verklaard in het volgende.
Gedurende de stroomafbouw daalt het H-veld in de rotorpolen die zich bevin-
den tegenover de statorpolen van de uitdovende fase. Na het diodeherstel bevindt
het ijzer van deze regio’s zich in een toestand die vergelijkbaar is met de begin-
toestand 1 in figuur 4.18. De rotor bevindt zich dan enkele graden vo´o´r de gea-
ligneerde stand. De hieropvolgende ultrakorte spanningspulsen zorgen voor een
hermagnetisering van de regio’s in de rotorpolen die meer en meer overlappen.
Dit resulteert in resonantiewaarden die hoger gelegen zijn in vergelijking met de
statische signatuur; pas voorbij de gealigneerde positie convergeren de waarden
opnieuw naar de waarden van de statische signatuur. Kwalitatief verklaart deze
theorie de waargenomen metingen: iets voorbij de gealigneerde positie stoppen
de plateaus en is er opnieuw een goede positieschatting.
Uit deze bespreking volgt dat, indien men de na-ijlende fase gebruikt voor po-
sitieschatting, er onmiddellijk na het commutatiebevel een aantal genormeerde
resonantiewaarden gemeten worden die zouden leiden tot een foutieve positie-
schatting. Deze afwijkingen zijn te wijten aan het feit dat er tijdens de stroom-
afbouw geen resonanties kunnen gee¨xciteerd worden, aan het diodeherstel na de
stroomafbouw en aan de niet-verwaarloosbare invloed van hysteresis in de buurt
140 5.6. Sensorloze positieschatting en commutatie
van de gealigneerde positie van de rotor met betrekking tot de uitdovende fase.
Voor een sturing waarbij enkel de commutatiehoeken moeten geschat worden zijn
deze effecten van weinig belang; de commutatie gebeurt immers wanneer de re-
sonantiefase zich ver van de gealigneerde positie bevindt. In toepassingen waar
echter een hoge bewegingsdynamica (en dus een continue positieschatting) ver-
wacht wordt, worden de besproken effecten we´l belangrijk. In dit geval kan men
gebruik maken van een combinatie van de na-ijlende en voorijlende fase om re-
sonanties te exciteren. Dit gebeurt dan zodanig dat vermeden wordt dat een fase
gee¨xciteerd wordt die zich in de buurt van de gealigneerde positie bevindt. Een
dergelijke sturing zorgt echter voor een toenemende complexiteit bij het program-
meren.
Uit figuur 5.22(a) kan dadelijk de positiefout berekend worden, zie figuur 5.22(b).
Hieruit blijkt opnieuw een degelijke positieschatting, met uitzondering van de af-
wijkingen corresponderend met de besproken positieplateaus in figuur 5.22(a).
Indien deze afwijkingen niet beschouwd worden wordt een positienauwkeurig-
heid van ±3◦ bekomen. De nauwkeurigheid op de geschatte commutatiehoeken
is nog beter; hier wordt een nauwkeurigheid van ±1◦ bekomen.
5.6.3 Positieschatting bij gebruik van voorijlende resonantiefase
Indien de voorijlende fase gebruikt wordt voor resonantie-excitatie wordt een
commutatiebevel gegeven indien de genormeerde resonantiespanning stijgt boven
de commutatiespanning vt, zie figuur 5.19(c). Figuur 5.23(a) toont metingen van
de genormeerde resonantiespanning tijdens sensorloze aansturing met een stroom-
wenswaarde van 3 A, bij een snelheid van ongeveer 150 t/min.
Aangezien de voorijlende fase stroomloos is op het ogenblik van de commutatie
is er onmiddellijk positie-informatie beschikbaar in deze fase. Men ziet echter
opnieuw dat de eerste genormeerde resonantiewaarden volgend op een commu-
tatiebevel afwijken van de volgende waarden. Een uitvergroting hiervan is weer-
gegeven in figuur 5.23(b) voor fase C. Net vo´o´r de positie θ = 30◦ maakt de
signatuur een ‘sprong’ met een grootte van 0.04. In tegenstelling tot het gebruik
van een na-ijlende resonantiefase kan dit hoger gelegen deel van de positiesigna-
tuur niet het gevolg zijn van hysteresis; de gee¨xciteerde fase bevindt zich immers
relatief ver van de gealigneerde positie.
De oorzaak van de afwijkende waarden ligt bij de stroomafbouw en -opbouw in
respectievelijk de uitdovende en de inkomende fase. In figuur 5.11 werd getoond
dat de statische positiesignatuur van de gee¨xciteerde fase afhangt van de bekrach-
tigingstoestand van de stroomvoerende fase. Figuur 5.24 toont een uitvergroting
van figuur 5.11. Indien de actieve fase bekrachtigd wordt met +Vdc of −Vdc is de
positiesignatuur van de resonantiefase hoger gelegen in vergelijking met het geval
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(a) Genormeerde resonantiespanning.
(b) Detail van (a).
Figuur 5.23. Opgemeten genormeerde resonantiespanning voor de verschillende fasen
tijdens sensorloze werking op basis van voorijlende resonantiefase; iw = 3 A en N ≈
150 t/min.
waarbij de actieve fase(n) in vrijloop is/zijn.
Figuur 5.21 toont dat er 6 PWM-periodes nodig zijn vooraleer de stroom in fase
B uitgedoofd is. Gedurende deze tijd wordt de fase bekrachtigd met −Vdc en
wordt de ‘hogere’ positiesignatuur in figuur 5.24 gevolgd. Hierna is fase B niet
meer stroomvoerend en kan deze fase meeslingeren met de gee¨xciteerde fase. De
stroomopbouw in de inkomende fase A gebeurt bij een duty ratio die lager blijft
dan 75%, waardoor in fase C resonanties gee¨xciteerd worden op de ogenblikken
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Figuur 5.24. Uitvergroting van figuur 5.11: genormeerde positiesignaturen van fase C bij
vrijloop van fase B (1) en bij bekrachtiging van fase B met −Vdc (2).
dat fase A in vrijloop is. De bijhorende resonantiewaarden volgen dan de ‘lagere’
signatuur in figuur 5.24.
De overgang van de hogere naar de lagere signatuur is merkbaar na de zesde
resonantiewaarde in figuur 5.23(b). De sprong komt overeen met het verschil in
de genormeerde positiewaarden van figuur 5.24 ter hoogte van θ = 30◦, wanneer
de stroom in de uitdovende fase B nul geworden is.
Met dit verschil in signaturen kan eenvoudig rekening gehouden worden door het
meten van de stroom in de uitdovende fase. Zolang deze stroom verschillend
is van nul wordt de hoger gelegen positiesignatuur gebruikt; in het andere geval
wordt de lager gelegen signatuur aangewend voor de positieschatting.
Behalve de sprong in de opgemeten signaturen tijdens sensorloze werking is nog
een tweede afwijkend effect te zien in figuur 5.23(b): de resonantiewaarden vo´o´r
de sprong vertonen geen monotoon dalend verloop als functie van de positie. Dit
verschijnsel is te wijten aan de magnetische interactie tussen de motorfasen. Zoals
in het volgende hoofdstuk zal worden uitgelegd zorgt een hoge stroom in e´e´n fase
voor een daling van de inductantie in de andere fasen. Tijdens het uitdoven van
de stroom in fase B vermindert het effect van de magnetische interactie. Het
(stroomafhankelijke) stijgende verloop van de resonantiewaarden en het (positie-
afhankelijke) dalende verloop leiden tot het optreden van een maximum in het
verloop van de (eerste 6) resonantiewaarden in figuur 5.23(b).
Uit deze bespreking volgt dat, indien men de voorijlende fase gebruikt voor po-
sitieschatting, er onmiddellijk na het commutatiebevel een aantal genormeerde
resonantiewaarden gemeten worden die zouden leiden tot een foutieve positie-
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(a) Verloop van de geschatte rotorpositie voor de verschillende fasen.
(b) Fout op de geschatte rotorpositie voor de verschillende fasen.
Figuur 5.25. Geschatte rotorpositie en positiefout tijdens sensorloze werking op basis van
voorijlende resonantiefase bij iw = 3 A en N ≈ 150 t/min.
schatting. Deze afwijkingen zijn te wijten aan het feit dat de uitdovende fase nog
gedurende een zekere tijd stroomvoerend is en dat er een magnetische interactie
bestaat tussen de fasen van de motor.
Figuur 5.25 toont het resultaat van de positieschatting indien rekening gehouden
wordt met de twee positiesignaturen bij verschillende bekrachtiging. Een compen-
satie voor de magnetische interactie werd voor deze resultaten niet geı¨mplementeerd.
Rond de ongealigneerde posities van de resonantiefasen zijn plateaus merkbaar.
Zoals eerder vermeld zijn deze te wijten aan gemeten resonantiewaarden die on-
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der de minimum getabelleerde waarde van elke fase liggen. Toch zijn de plateaus
breder dan verwacht. Dit komt omdat de positiesignaturen lokaal lager liggen dan
de nullastsignaturen, opnieuw een gevolg van magnetische interactie. Indien met
deze interactie geen rekening gehouden wordt varieert de positiefout in een inter-
val ±7◦. De fout op de commutatieposities daarentegen blijft beperkt tot ±1◦.
5.7 Besluit
In dit hoofdstuk werd de invloed besproken van stroomvoerende fasen op de reso-
nanties in een onbekrachtigde fase. Door de inductieve en capacitieve koppeling
tussen de fasen van de motor geven schakelacties in een actieve fase aanleiding tot
een geı¨nduceerde spanning in een onbekrachtigde fase. Op deze spanning kunnen
echter zonder meer resonanties gesuperponeerd worden. Door een meting van de
geı¨nduceerde spanning vo´o´r de resonantie-excitatie kan de (positie-, snelheids- en
stroomafhankelijke) invloed van de geı¨nduceerde spanning gee¨limineerd worden.
Het resultaat is dat de fase kan gekarakteriseerd worden door twee genormeerde
positiesignaturen. Ee´n signatuur is geldig indien de resonanties gesuperponeerd
worden op een ogenblik dat de actieve fase bekrachtigd wordt met de positieve
of negatieve tussenkringspanning; de tweede is geldig bij de superpositie van re-
sonanties tijdens de vrijloop van de actieve fase. Zolang de koppeling tussen de
fasen niet al te groot is blijft de methode van de genormeerde resonanties geldig,
ook in het geval dat er meerdere fasen gelijktijdig stroomvoerend zijn.
Om ervoor te zorgen dat de resonanties niet gestoord worden door schakelacties
is een synchronisatie nodig tussen de resonantie-excitatie en de pulsbreedtemodu-
latie in de actieve fase. Op basis van de optredende resonantiefrequenties kan een
voorwaarde opgesteld worden voor de minimale PWM-periode waarbij een goede
werking van de resonantie-gebaseerde methode gegarandeerd is.
Voor de sensorloze positieschatting kan gekozen worden om resonanties te ex-
citeren in de voor- of na-ijlende fase met betrekking tot de actieve fase. Bij het
gebruik van de na-ijlende fase kan de commutatiepositie nauwkeurig geschat wor-
den over een groot snelheidsbereik. Daar staat tegenover dat er onmiddellijk na
elke commutatie een interval optreedt waarin geen positieschatting mogelijk is.
Bij het gebruik van de voorijlende fase is een continue positieschatting we´l mo-
gelijk, maar de toepasbaarheid is beperkt tot de zeer lage ofwel zeer hoge toeren-
tallen. Voor een hoogdynamische sensorloze aandrijving zou een combinatie van
de voor- en na-ijlende fase de beste resultaten geven, weliswaar ten koste van een
ingewikkelde implementatie.
Ten slotte werd nog opgemerkt dat er een invloed is van verzadiging op de geme-
ten resonantiewaarden, en dus ook op de nauwkeurigheid van de positieschatting.
De invloed van (hoge) belasting, al dan niet in combinatie met hoge toerentallen,
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wordt nader bestudeerd in het volgende hoofdstuk.

Hoofdstuk 6
Belastings- en snelheidsbereik bij
sensorloze werking
6.1 Inleiding
In het vorige hoofdstuk werd de sensorloze positieschatting bestudeerd voor wer-
kingstoestanden waarbij de motor licht belast is en relatief traag draait. Een ge-
schakelde reluctantiemotor is echter bij uitstek geschikt om aan hoge toerentallen
te draaien; daarnaast verdraagt de motor hoge temperaturen en kortstondige zware
overbelastingen. De bedoeling van dit hoofdstuk is om de invloeden van deze as-
pecten op de sensorloze positieschatting in kaart te brengen. Dit moet toelaten om
aan het einde van dit hoofdstuk een goed inzicht te krijgen in de globale toepas-
baarheid van de sensorloze methode beschreven in dit proefschrift.
In eerste instantie wordt de invloed van de magnetische interactie tussen de fasen
van de motor bestudeerd. Deze interactie is het gevolg van permeabiliteitsvari-
aties in gebieden die gedeeld worden door de magnetische circuits van verschil-
lende fasen. De magnetische interactie heeft een invloed op de impedantie van de
fasen die gee¨xciteerd worden met ultrakorte spanningspulsen. Hierdoor treedt er
een stroomafhankelijke afwijking op in de positiesignatuur van de resonantiefase.
Er wordt een methode voorgesteld die toelaat om deze afwijking te compenseren
met behulp van een hoek- en stroomafhankelijke lineaire interpolatie. Deze com-
pensatiemethode vereist per fase e´e´n extra parameter, die echter kan opgemeten
worden door het uitvoeren van een aligneringstest. Door deze compensatie kan de
positiefout bij hoge belasting aanzienlijk gereduceerd worden.
De elektromechanische energie-omzetting gaat steeds gepaard met verliezen die
zorgen voor een opwarming van de motor en de vermogenselektronische schake-
laars. Het is dan ook van belang om de invloed na te gaan van temperatuursva-
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riaties op bepaalde parameters van de aandrijving. Zo zorgt een toename van de
motortemperatuur voor een stijging van de geleidbaarheid van het koper in de wik-
kelingen en van het blik. Bovendien kan de luchtspleetdikte varie¨ren als gevolg
van een verschillende thermische uitzetting van de stator en rotor. Er wordt aan-
getoond dat deze effecten een verwaarloosbare invloed hebben op de sensorloze
positieschatting.
In de vermogenselektronische schakelaars kan de junctietemperatuur over meer
dan 100◦C varie¨ren. Er wordt aangetoond dat het effect van een toename in de
junctietemperatuur gelijkaardig is als bij een toename van de duur van de ultra-
korte spanningspuls waarmee resonanties gee¨xciteerd worden. Hierdoor treedt er
een temperatuursafhankelijke variatie op in de positiesignaturen. Er wordt een
lineaire afbeelding voorgesteld waarmee de invloed van de temperatuur kan ge-
compenseerd worden. Voor een nauwkeurige positieschatting vereist dit echter de
kennis van de junctietemperatuur, die kan gemeten of geschat worden.
Tenslotte wordt dieper ingegaan op het gedrag van de sensorloze controle bij hoge
snelheden. Bij hoge toerentallen is een continue positieschatting over het alge-
meen geen prioriteit; van belang is dat de commutatie-ogenblikken nauwkeurig
geschat worden. Hier wordt aangetoond dat de sensorloze methode van dit proef-
schrift in staat is om een goede commutatie te verzekeren van stilstand tot boven
de basissnelheid van de machine. Verder worden er suggesties gegeven om ook
bij nog hogere snelheden een juiste commutatie te verzekeren.
6.2 Invloed van magnetische interactie tussen de fasen
6.2.1 Bijdragen in de mutuele koppeling
De mutuele koppeling tussen de fasen van een geschakelde reluctantiemotor kan
opgesplitst worden in twee bijdragen [22]:
• De eerste bijdrage komt van het feit dat een deel van de flux die gekoppeld
is met de bekrachtigde fase tevens gekoppeld is met de andere fasen. Deze
koppeling is positie-afhankelijk omdat het grootste deel van de mutuele flux
door delen van de rotor loopt; slechts een minderheid van de veldlijnen
steekt rechtstreeks de statorgleuf over.
• De tweede bijdrage ontstaat door een variatie in de magnetische permea-
biliteit in gebieden van het ijzer die gedeeld worden door de magnetische
circuits van verschillende fasen. Indien een dergelijk gebied, bijvoorbeeld
een deel van het rotorjuk, een permeabiliteitsdaling ondervindt tengevolge
van een hoge mmk in e´e´n fase, dan leidt dit tot een reluctantieverhoging in
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de andere fase. Dit verschijnsel wordt aangeduid met de term ‘magnetische
interactie’ (Eng.: cross-saturation).
De eerste bijdrage in de koppeling is het onderwerp geweest van het vorige hoofd-
stuk. Deze bijdrage uit zich onder de vorm van een geı¨nduceerde spanning in de
onbekrachtigde fase, maar ze heeft nauwelijks of geen invloed op de resonantie-
frequentie van deze fase. Met het oog op de sensorloze positieschatting kan de
invloed van deze bijdrage in de koppeling gecompenseerd worden door het ge-
bruik van genormeerde resonantiewaarden.
De tweede bijdrage in de koppeling zorgt ervoor dat de reluctantie van een onbe-
krachtigde fase een afhankelijkheid vertoont van de mmk in de actieve fase. In
tegenstelling tot de eerste bijdrage kan hier een verandering van de resonantiefre-
quentie in de te exciteren fase verwacht worden, een effect dat niet te compenseren
is door normering van de gemeten resonantiewaarden.
6.2.2 Invloed op de genormeerde positiesignatuur
De invloed van de magnetische interactie kan eenvoudig aangetoond worden met
behulp van een proef waarbij de rotor van de geschakelde reluctantiemotor me-
chanisch geblokkeerd wordt en waarbij de stroom in e´e´n fase op enkele verschil-
lende waarden geregeld wordt. Tijdens de stroomregeling worden resonanties
gee¨xciteerd in een onbekrachtigde fase. In het vervolg van dit hoofdstuk wordt
aangenomen dat de resonantiefase de na-ijlende fase is met betrekking tot de
stroomvoerende fase in de machine.
Voor de motor uit de proefopstelling toont figuur 6.1 de gemeten resonanties in
fase C als functie van de gemiddelde stroom in de actieve fase B, voor de positie
30◦ ten opzichte van fase C. Deze figuur toont een verhoging van de resonan-
tiefrequentie bij een grotere stroom in de actieve fase. Dit is te verwachten: de
magnetische interactie zorgt voor een verhoging van de reluctantie - en dus voor
een verlaging van de inductantie - van de resonantiefase. Indien de resonanties
gemeten worden met een vaste tijdsvertraging δ leidt dit tot een verlaging van de
resonantiewaarden vδ [47].
Om het verloop van de genormeerde resonantiewaarden te bepalen als functie van
de stroom (en de duty ratio) in de actieve fase kan een analoog experiment uit-
gevoerd worden zoals beschreven in paragraaf 5.5.1 op p. 128. De motor wordt
geblokkeerd op een constante rotorpositie en de stroom in fase B wordt geregeld
op een constante waarde. De PWM-periode wordt ingesteld op 250 µs; bij deze
periode is het overgangsverschijnsel in de geı¨nduceerde spanning van fase B uit-
gestorven op het ogenblik dat een resonantie gee¨xciteerd wordt. Om de 10 PWM-
periodes wordt de stroomregeling onderbroken en wordt er e´e´n PWM-periode uit-
gestuurd met een bepaalde duty ratio. Na deze afwijkende PWM-periode hervat
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Figuur 6.1. Resonanties in fase C bij stroomregeling in fase B, voor θ = 30◦. Tussen-
kringspanning Vdc=200 V.
de stroomregeling. In dit experiment wordt de duty ratio in de afwijkende PWM-
periode ingesteld op 50% (behorend tot het interval 25% < u < 75%) of 80%
(gelegen in het interval u ≤ 25% of u ≥ 75%). De resultaten voor deze twee duty
ratio’s zijn respectievelijk voorgesteld in figuur 6.2(a) en figuur 6.2(b).
Uit deze figuren blijkt dat bij een gegeven positie de genormeerde resonantiewaar-
den nagenoeg lineair varie¨ren met de stroom in de actieve fase. De veldbeelden
van figuur 6.3 geven hiervoor een mogelijke verklaring.
In de twee bovenste veldbeelden van figuur 6.3 bevindt de rotor zich in een gealig-
neerde positie met betrekking tot fase C waarin resonanties gee¨xciteerd worden.
In figuur 6.3(a) voert fase B een stroom van 1 A. De getekende cirkel geeft het
gebied in de overlappende tandhoeken aan waar het inductieniveau hoger is dan
0.2 T. Dichter bij de basis van de tanden is de inductie lager dan deze waarde.
In figuur 6.3(b) is de stroom door de actieve fase B gelijk aan 10 A. Hierbij ziet
men dat het ijzer in de onmiddellijke nabijheid van de tandhoeken verzadigt; de
inductie bedraagt er meer dan 1.4 T. Ter hoogte van de basis van de tanden is de
inductie opnieuw veel lager, maar niet zo laag als bij de bekrachtiging met 1 A.
Door de niet-lineariteit van de (eenwaardig onderstelde) (H ,B)-karakteristiek van
het ijzer kan er aan de basis van de tanden een lichte permeabiliteitsverandering
optreden. Indien fase C gee¨xciteerd wordt, zal een deel van de veldlijnen door-
heen deze gebieden van licht gedaalde permeabiliteit lopen. Dit vertaalt zich in
een iets lagere inductantie van fase C en dus in een iets hogere resonantiefrequen-
tie. Dit wordt bevestigd door de meting van figuur 6.4: bij θ = 0◦ is er een lichte
toename van de resonantiefrequentie bij toenemende stroom in fase B. Bij een
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(a) u=50%
(b) u=80%
Figuur 6.2. Genormeerde resonantiewaarden van fase C als functie van de stroom in fase
B voor verschillende rotorposities, bij een duty ratio van 50% en 80%. Lineaire fitting
van de data.
meting van de resonanties met een tijdsvertraging δ treedt er een lichte daling op
van de resonantiewaarden vδ.
De situatie is echter verschillend voor θ = 30◦, zoals afgebeeld in de onderste
twee figuren van figuur 6.3. In dit geval is de rotor gealigneerd met een paar
statortanden van de actieve fase B. Reeds bij lage stroom bereikt de inductie
al een waarde van 0.5 T aan de basis van de rotortand. In deze regio kan dan
een permeabiliteitsdaling verwacht worden. Deze daling is bovendien groter in
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(a) θ = 0◦; ib = 1 A. (b) θ = 0◦; ib = 10 A.
(c) θ = 30◦; ib = 1 A. (d) θ = 30◦; ib = 10 A.
Figuur 6.3. Fluxdichtheid voor verschillende posities en stromen in fase B.
vergelijking met de situatie van figuur 6.3(a).
Bij een stroom van 10 A zijn de volledige basis van de tanden en delen van het
stator- en rotorjuk verzadigd. De sterke permeabiliteitsdaling in deze gebieden
zorgt voor een sterke daling van de inductantie van fase C. Dit is ook te zien in
figuur 6.4, voor θ = 30◦: bij een meting van de resonanties met een tijdsvertraging
δ treedt er een sterke daling op van de resonantiewaarden vδ.
Het verloop van de resonantiewaarden vδ is echter niet altijd dalend. Figuur 6.2(a)
toont een lichte stijgend verloop bij θ = 45◦, corresponderend met de ongea-
ligneerde positie van de resonantiefase. Dit is een rechtstreeks gevolg van de
keuze van de tijdsvertraging δ waarmee de resonanties gemeten worden. In pa-
ragraaf 4.2.2 werd namelijk geargumenteerd dat de meting van de resonanties bij
voorkeur gebeurt net vo´o´r het optreden van het minimum van de ongealigneerde
resonantie, teneinde een zo groot mogelijke positieresolutie te bekomen. Voor
de motor in de proefopstelling werd gekozen voor een tijdsvertraging δ = 8 µs
ten opzichte van het bevel voor de ultrakorte spanningspuls die de resonantie exci-
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positie Lc (mH) bij ib = 1 A Lc (mH) bij ib = 10 A variatie
0◦ 194.55 194.43 -0.1%
30◦ 37.01 34.03 -8%
45◦ 10.84 10.86 +0.2%
Tabel 6.1. Variatie van de (statische) inductantie van fase C met de stroom in fase B.
Figuur 6.4. Gemeten resonanties in fase C bij verschillende stromen in fase B.
teert. In figuur 6.4 is te zien dat de gemeten resonantiewaarden een dalend verloop
kennen voor stijgende stroomwaarden, behalve in de buurt van de ongealigneerde
positie, waar de resonantiewaarden ongeveer gelijk blijven of een dalend verloop
kennen.
De inductantiedaling van de resonantiefase bij toenemende stroom in de actieve
fase werd tevens berekend aan de hand van (statische) eindige-elementen-bere-
keningen. De resultaten voor de posities 0◦, 30◦ en 45◦ zijn weergegeven in ta-
bel 6.1.
Bij het vergelijken van figuur 6.2(a) en figuur 6.2(b) kan vastgesteld worden dat
voor eenzelfde positie de genormeerde resonantiewaarden hoger liggen bij de duty
ratio 80%, vergeleken met de duty ratio 50%. Dit kan opnieuw verklaard worden
door de niet-lineariteit van de equivalente capaciteit, cfr. de bespreking van para-
graaf 5.4.
In figuur 6.2 is verder getoond hoe per positie het verloop van de resonantiewaar-
den benaderd kan worden door een rechte. Deze rechte kan bijvoorbeeld bekomen
worden door een kleinste-kwadraten fitting van de opgemeten resonantiewaarden.
Deze lineaire benadering laat toe om de invloed van de magnetische interactie
te modelleren met behulp van een beperkt aantal parameters, zoals verder wordt
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(a) u=50%
(b) u=80%
Figuur 6.5. Genormeerde positiesignaturen van fase C als functie van de stroom in fase
B bij een duty ratio van 50% of 80%.
besproken.
De gevolgen voor de sensorloze controle worden duidelijker indien de resonantie-
waarden als functie van de positie worden uitgezet, met de stroom in de actieve
fase als parameter. Zo toont figuur 6.5 de invloed van de magnetische interactie
op de positiesignatuur van fase C bij vier verschillende stroomwaarden. Om deze
positiesignaturen te construeren werd gebruik gemaakt van de lineaire fitting van
de data van figuur 6.2, opgemeten voor twintig rotorposities. Figuur 6.5 toont te-
vens het positie-interval waarin fase C als resonantiefase wordt gebruikt, althans
bij lage snelheid van de machine. De genormeerde spanning vtC is de waarde van
de signatuur bij 0 A, bij de commutatiehoek θ = 26◦. In het vorige hoofdstuk
Hoofdstuk 6. Belastings- en snelheidsbereik bij sensorloze werking 155
werd deze genormeerde spanning gebruikt om de motor sensorloos te doen com-
muteren. Indien er nu bijvoorbeeld een stroom van 12 A loopt in de actieve fase
B dan bereikt de genormeerde signatuur bij 12 A het niveau vtC reeds bij θ = 19◦.
Er treedt dus een commutatiefout ∆θ van 7◦ op. Een fout van deze grootte-orde
is in de meeste gevallen onaanvaardbaar.
In het volgende wordt een methode voorgesteld om de invloed van de magnetische
interactie te verminderen.
6.2.3 Compensatie voor de magnetische interactie
Signatuurafwijking door magnetische interactie
In de genormeerde positiesignaturen van figuur 6.5 is te zien dat de magnetische
interactie zich uit als een afwijking op de nullastsignatuur. Figuur 6.6 toont deze
positie- en stroomafhankelijke afwijking ∆vsC. De verschillende curves in fi-
guur 6.6 zijn onderling gelijkvormig omwille van het feit dat de genormeerde
spanningsafwijking bij een gegeven positie evenredig is met de stroom in de ac-
tieve fase. Met andere woorden: als er e´e´n curve uit figuur 6.6 gekend is, kan de
invloed van de magnetische interactie gecompenseerd worden voor het volledige
lastbereik. Het registreren van een curve bij een voldoend hoge stroomwaarde ge-
niet daarbij de voorkeur, teneinde een nauwkeurige lineaire interpolatie te beko-
men. Voor de motor in de proefopstelling wordt gekozen om de curve te bepalen
bij ib = 12 A. Deze waarde komt overeen met 2/3 van de nominale fasestroom.
Voor een positiebereik waarbinnen fase C als resonantiefase gebruikt wordt zijn
de signatuurafwijkingen bij 4 A, 8 A en 12 A weergegeven in figuur 6.7. Deze
figuur toont in feite een uitvergroting van figuur 6.6(a).
In paragraaf 4.2.3 werd een methode voorgesteld die toelaat om de nullastsig-
natuur vsC van fase C te bepalen aan de hand van een eenvoudige uitloopproef.
Deze werkwijze kan echter niet gevolgd worden voor de bepaling van de signa-
tuurafwijking ∆vsC bij de belasting ib = 12 A. Bij deze stroomamplitude zou
de motor immers onmiddellijk aligneren met fase B. Er moet daarom voor een
andere werkwijze gekozen worden.
Ee´n mogelijkheid bestaat erin dat de rotor mechanisch geblokkeerd wordt op een
vaste positie. Bij deze positie kan de stroom in faseB op de gewenste waarde 12 A
ingesteld worden en kan de resonantie van fase C gemeten worden. Door deze
werkwijze te herhalen voor verschillende rotorposities kan de signatuurafwijking
bij 12 A geregistreerd worden. Het belangrijkste nadeel van deze methode is dat er
een mechanische blokkeerinrichting moet voorzien zijn. Bovendien is deze vorm
van registratie vrij tijdsintensief.
In een alternatieve methode wordt de signatuurafwijking benaderd met behulp
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Figuur 6.6. Afwijking op de positiesignaturen van faseC bij belasting ten opzichte van de
nullastsignatuur als functie van de stroom in fase B, bij een duty ratio van 50% of 80%.
van een veelterm. Omdat de commutatiepositie voor resonantiefase C steeds be-
neden 26◦ gelegen is, kan ∆vsC(θ, 12 A) benaderd worden door middel van een
lineaire interpolatie, aangeduid in figuur 6.7. De interpolatierechte wordt daar-
bij bepaald door twee punten. Het eerste punt volgt uit de benadering dat de
afwijking bij θ = 0◦ gelijk is aan nul. Het tweede punt is de afwijking bij
θ = 20◦. Aangezien de signatuurafwijking in de motor van de proefopstelling
(lokaal) symmetrisch is rond de positie 25◦, kan ∆vsC(20◦, 12 A) benaderd wor-
den door ∆vsC(30◦, 12A). Deze laatste waarde is gemakkelijk op te meten aan de
hand van een aligneringstest: indien de stroom in fase B op 12 A geregeld wordt
zal de rotor zich automatisch volgens deze stand aligneren. Deze methode vereist
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Figuur 6.7. Detail van figuur 6.6(a); aanduiding van interpolatierechte.
dus geen mechanische blokkeerinrichting en kan off-line uitgevoerd worden.
Figuur 6.7 toont dat de interpolatierechte een goede benadering vormt van de
signatuurafwijking in het interval [10◦;26◦]. Binnen dit interval is er dus een
goede positieschatting mogelijk. Dit betekent in het bijzonder dat ook bij hogere
snelheden, waarbij de commutatiehoek aanzienlijk voorijlt op de commutatiehoek
bij lage snelheid, een goede commutatie kan verzekerd worden.
In figuur 6.7 is verder te zien dat de interpolatierechte steeds boven de werkelijke
signatuurafwijking gelegen is. Dit impliceert dat er nog een (beperkte) commu-
tatiefout zal optreden waarbij het geschatte commutatie-ogenblik licht voorijlt op
het gewenste commutatie-ogenblik. Voor de koppelvorming in de machine is deze
situatie iets gunstiger dan het geval waarbij het commutatie-ogenblik te laat komt,
cfr. hoofdstuk 6 van [17].
Op basis van de voorgaande bespreking kan de genormeerde spanningsafwijking










·∆vsC(30◦, 12 A). (6.2)
Algoritme voor de positieschatting
Op basis van het voorgaande kan het algoritme voor de positieschatting, rekening
houdend met de invloed van de magnetische interactie, geformuleerd worden. In
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de proefopstelling wordt het algoritme in elke PWM-periode van 250 µs uitge-
voerd. Toegepast voor resonantiefase C omvat het de volgende stappen.
1. In een eerste stap gebeurt de meting van de stroom ib in de actieve fase en
van de geı¨nduceerde spanning e in de resonantiefase. Onmiddellijk na de
meting van de geı¨nduceerde spanning wordt een resonantie gee¨xciteerd en
wordt de spanning vc gemeten met de vaste tijdsvertraging δ. De excitatie
en de metingen worden in de tijd gesynchroniseerd met de PWM in de
actieve fase, zoals besproken in p. 126.
2. Op basis van de metingen wordt vervolgens de positie geschat. Hiervoor
wordt gebruik gemaakt van de getabelleerde nullastsignatuur van fase C.
De werkwijze wordt hier verduidelijkt aan de hand van figuur 6.8 voor het
voorbeeld ib = 12 A.
• Vooreerst worden voor enkele posities, bijv. θ = 0◦, 5◦, . . . , 30◦, de
corresponderende waarden op de signatuur voor 12 A berekend:
vsC(θ, 12 A) = vsC(θ, 0 A) + ∆v
∗
sC(θ, 12 A), (6.3)
waarbij ∆v∗sC(θ, 12A) de door de lineaire interpolatie (6.2) benaderde
afwijking voorstelt tussen de nullastsignatuur en de signatuur bij 12 A.
• Deze waarden worden vergeleken met de genormeerde spanningsme-
ting vc. Hieruit kan besloten worden dat de actuele rotorpositie gele-
gen is in het interval [20◦;25◦], zie figuur 6.8.
• Binnen dit interval wordt de positie bepaald door lineaire interpolatie:
θ = 20◦+ (25◦− 20◦) · vc − vsC(20
◦, 12 A)
vsC(25◦, 12 A)− vsC(20◦, 12 A) . (6.4)
3. Er wordt een commutatiebevel gegeven indien θ groter of gelijk is aan de
gewenste commutatiehoek θc.
Voorijling van de inschakelhoek bij hogere snelheden
Zoals hiervoor vermeld worden de fasen bij stijgende snelheid met een zekere
voorijling ingeschakeld. Zolang de inschakelhoek in de onmiddellijke nabijheid
van de ongealigneerde positie ligt, is de fase-inductantie ongeveer gelijk aan de
ongealigneerde inductantie Lu en is de tegen-emk verwaarloosbaar ten opzichte
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Figuur 6.8. Bepaling van de positie door interpolatie van de stroomafhankelijke positie-
signatuur van fase C.
Voor een gegeven snelheid ω en stroomwenswaarde iw kan de voorijlingshoek θa
(het verschil tussen de statische inschakelhoek 26◦ en de snelheidsafhankelijke
inschakelhoek) berekend worden met




Hieruit volgt dat de voorijlingshoek lineair toeneemt met de snelheid en de stroom-
wenswaarde; de voorijlingstijd daarentegen is enkel afhankelijk van de stroom-
wenswaarde. De uitdrukking (6.6) is niet alleen van toepassing voor snelheden
beneden de basissnelheid van de machine, maar kan eveneens bij hogere snelhe-
den gebruikt worden [48].
Voor een tussenkringspanning Vdc = 200 V en een ongealigneerde inductantie
13.1 mH volgt voor de inschakelhoek van de fase:
θc = 26
◦ − θa = 26◦ − 6.5 · 10−5 · ω · iw. (6.7)
Sensorloze commutatie
Om de doeltreffendheid van het compensatie-algoritme voor de magnetische in-
teractie na te gaan wordt de geschakelde reluctantiemotor van de proefopstelling
belast met behulp van een permanent-magneetbekrachtigde synchrone machine
(PMSM). De snelheid van de PMSM wordt geregeld op een constante waarde van
150 t/min. Voor de geschakelde reluctantiemotor wordt een stroomwenswaarde
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van 3.5 A en 16 A ingesteld, overeenkomend met respectievelijk een lichte belas-
ting en de (bijna) nominale belastingstoestand. Op deze manier oefent de gescha-
kelde reluctantiemotor een aandrijvend koppel uit op de PMSM, die op haar beurt
als generator werkt en het toerental op een constante 150 t/min houdt.
De resultaten opgemeten tijdens sensorloze werking zijn getoond in figuur 6.9,
voor de twee verschillende belastingstoestanden.
Figuur 6.9(a) toont het verloop van de genormeerde resonantiewaarden als functie
van de rotorpositie bij lichte belasting. Voor de nominale belasting in figuur 6.9(b)
is het verloop veel steiler. Dit komt overeen met het verschil in positiesignatu-
ren bij verschillende stromen in de actieve fase, zoals getoond in figuur 6.5(a)
voor het positie-interval [0◦;30◦]. Dit verschil wordt echter opgevangen door het
compensatie-algoritme voor de magnetische interactie: tussen de licht belaste en
nominaal belaste toestand is er weinig verschil in de geschatte positie en de posi-
tiefout, zie figuren 6.9(c)–(f).
Zoals vermeld in paragraaf 5.6.2 vertoont het verloop van de geschatte positie
een plateau onmiddellijk na het nul worden van de stroom in de uitgeschakelde
fase. Dit plateau vertaalt zich in een lineair dalende positiefout in figuren 6.9(e) en
6.9(f). Na dit interval evolueert de positiefout van een negatieve waarde naar nul.
Dit heeft te maken met de niet-ideale benadering van de belastingsafhankelijke af-
wijking in de positiesignaturen: figuur 6.7 toont dat de lineaire interpolatie van de
spanningsafwijking slechts een goede benadering vormt in het interval [10◦;26◦].
Tenslotte wordt in figuren 6.9(g) en 6.9(h) het stroomverloop voor de twee belas-
tingstoestanden getoond. Het feit dat een fasestroom niet zijn wenswaarde bereikt
komt doordat in de proefopstelling gekozen werd voor een proportionele stroom-
regeling. Bij deze regeling ontstaat er een statische fout indien er een storing
optreedt in het proces. Hier ontstaat de storing als gevolg van de tegen-emk. Ook
het ‘doorbuigen’ van het stroomprofiel bij nominale belasting wijst op het effect
van de emk van beweging: in de buurt van de gealigneerde positie en bij hoge
stroomwaarden treedt een daling op van de emk1. Hierdoor neemt de stroom op
het einde van een bekrachtigingsinterval opnieuw licht toe.
In een analoog experiment als het vorige wordt de stroomwenswaarde geleide-
lijk verhoogd van 0 A tot 16 A. Tijdens deze toename wordt de snelheid door
de PMSM gehandhaafd op 150 t/min. Figuur 6.10 toont de fout op de geschatte
commutatiepositie van fase C als functie van de stroomwenswaarde voor twee
gevallen. In het ene geval wordt gebruik gemaakt van het compensatie-algoritme
voor de magnetische interactie, in het andere geval wordt de positie uitsluitend op
basis van de opgeslagen nullastsignaturen geschat. Uit de figuur blijkt dat de fout
1De daling van de emk bij hoge bekrachtiging en in de buurt van de gealigneerde stand is een
gevolg van verzadiging van de tandbasis, cfr. de bespreking van het statisch koppelprofiel in para-
graaf 1.2.5.
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op de commutatiepositie kleiner blijft dan 1.5◦ bij toepassing van de compensatie-
methode. In het andere geval bereikt de commutatiefout een (reeds ontoelaatbare)
waarde van 7◦ bij 16 A. Bij nog hogere belasting kan bovendien een verdere toe-
name van deze fout verwacht worden.
Hieruit blijkt duidelijk het belang van de compensatiemethode voor de magneti-
sche interactie tussen de fasen van de motor.
6.3 Invloed van temperatuursvariaties in motor en con-
vertor
Bij de nominale belasting of overbelasting van een elektrische aandrijving kan
de temperatuur in de motorwikkelingen en de vermogensschakelaars aanzienlijk
oplopen. Lokaal kan het temperatuursverschil tussen de koude en warme toestand
meer dan 100◦C bedragen. In het volgende wordt de invloed van de motor- en
junctietemperatuur geanalyseerd op de sensorloze positieschatting.
6.3.1 Invloed van de motortemperatuur
In het volgende worden drie temperatuursafhankelijke factoren beschouwd die de
sensorloze positieschatting zouden kunnen beı¨nvloeden: de temperatuursafhan-
kelijke statorweerstand, de thermische uitzettingscoe¨fficie¨nt van het blik en de
temperatuurscoe¨fficie¨nt van de geleidbaarheid van het koper en van het blik in de
motor.
• De specifieke weerstand van koper heeft een temperatuurscoe¨fficie¨nt van
3.9 ·10−3/◦C. Dit betekent dat een toename van de temperatuur met 100◦C
aanleiding geeft tot een stijging van de statorweerstand met 39%. In ver-
schillende sensorloze methoden is de waarde van de statorweerstand nood-
zakelijk voor de positieschatting. De temperatuur is dan e´e´n parameter die
voor onzekerheid zorgt over de waarde van de statorweerstand. In sensor-
loze methoden wordt dan ook vaak aandacht besteed aan de schatting van de
statorweerstand. Een voorbeeld hiervan is gegeven in [15], waar de waarde
geschat wordt door gebruik te maken van het feit dat de gekoppelde flux
in een fase van een SRM steeds nul wordt op het einde van een bekrachti-
gingscyclus.
In de sensorloze methode van dit proefschrift speelt de waarde van de sta-
torweerstand geen rol. De bijdrage van de verliezen in de statorwikkeling
aan de demping van de resonanties is immers verwaarloosbaar in vergelij-
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(a) Genormeerde spanning, iw = 3.5 A.



















(b) Genormeerde spanning, iw = 16 A.





















(c) Geschatte positie, iw = 3.5 A.





















(d) Geschatte positie, iw = 16 A.
















(e) Positiefout, iw = 3.5 A.
















(f) Positiefout, iw = 16 A.











(g) Fasestromen, iw = 3.5 A.











(h) Fasestromen, iw = 16 A.
Figuur 6.9. Resultaten voor sensorloze commutatie bij 150 t/min, voor een stroomwens-
waarde van 3.5 A en 16 A. Compensatie voor de magnetische interactie.
Hoofdstuk 6. Belastings- en snelheidsbereik bij sensorloze werking 163































Figuur 6.10. Fout op de geschatte commutatiepositie als functie van ib bij een toerental
van 150 t/min.
king met de verliesbijdrage van de wervelstromen in het ijzer, zoals reeds
besproken in paragraaf 3.2.2.
• Onder invloed van een temperatuursvariatie treedt er een volumetrische uit-
zetting op van het motorblik. De relatieve uitzetting wordt beschreven door
de thermische expansiecoe¨fficie¨nt α. Ter hoogte van de luchtspleet bedraagt
de radiale uitzetting van respectievelijk de rotor en de stator bij een tempe-
ratuursvariatie ∆T :
r1(T + ∆T ) = r1(T ) · (1 + α∆T ), (6.8)
r2(T + ∆T ) = r2(T ) · (1 + α∆T ). (6.9)
De uitzetting van de (enkelvoudige) luchtspleet volgt uit het verschil van
beide betrekkingen:
g(T + ∆T ) = g(T ) · (1 + α∆T ). (6.10)
Omdat de thermische expansiecoe¨fficie¨nt α van staal ongeveer 35·10−6/◦C
bedraagt is de relatieve toename van de luchtspleetdikte slechts 0.35% bij
een temperatuurstoename van 100◦C. De invloed op de fase-impedantie is
dus verwaarloosbaar.
• Tenslotte vertoont ook de resistiviteit ρ (de inverse van de geleidbaarheid
σ) van het blik een temperatuursafhankelijkheid. De temperatuursafhan-
kelijkheid van de hoogfrequente ijzerimpedantie (3.25) is te schrijven als
Z(T + ∆T ) = Z(T ) ·√1 + αρ∆T . (6.11)
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Figuur 6.11. Vectorie¨le som van equivalente weglengtes door lucht en blik bij 25◦C en
125◦C. De resulterende vector is evenredig met de fase-admittantie.
Voor staal met een 0.5% koolstofgehalte bedraagt de temperatuurscoe¨fficie¨nt
αρ bij 25◦C ongeveer 3 ·10−3/◦C. Bij een temperatuurstoename van 100◦C
neemt de hoogfrequente ijzerimpedantie dus met 14% toe. Om de invloed
hiervan op de fase-impedantie te bepalen kan de parallel-voorstelling van
figuur 3.8 op p. 57 beschouwd worden. Bij verwaarlozing van de weer-
stand Rdc is de fase-admittantie bepaald door de som van de luchtspleet-
en ijzeradmittantie. Deze admittanties zijn respectievelijk evenredig met de
equivalente weglengtes 2g/µ0 en l/µc, waarbij µc de complexe permeabi-
liteit voorstelt zoals gedefinieerd in (3.23). Bij de gealigneerde resonan-
tiefrequentie 32.8 kHz heeft de complexe permeabiliteit van het blik een
grootte van 200µ0 bij een fasehoek van −45◦, zie figuur 3.7. Voor een (en-
kelvoudige) luchtspleet g = 0.27 mm en een ijzerweglengte l = 300 mm
resulteert dit respectievelijk in een equivalente luchtweglengte van 0.54 mm
en een equivalente ijzerweglengte van 1.5 · e−45◦ mm.
Figuur 6.11 stelt deze equivalente weglengtes voor in vectorgedaante. De
fase-admittantie is evenredig met de som van beide vectoren. Hieruit blijkt
dat de resulterende admittantie met minder dan 14% toeneemt en iets meer
demping vertoont. De invloed op de resonantiefrequentie is nog kleiner.
Deze kan immers in eerste instantie benaderd worden door de vierkantswor-
tel uit de admittantie; de resonantiefrequentie zou in dit geval met minder
dan 7% stijgen.
Om deze theoretische beschouwingen aan de praktijk te toetsen werd het volgende
experiment uitgevoerd op de motor uit de proefopstelling. De rotor werd gealig-
neerd met fase C en gedurende 20 minuten werd de fase vanuit een DC-bron ge-
voed met de nominale stroom. Over deze periode nam de statorweerstand met 1/3
toe; dit komt overeen met een geschatte temperatuurstoename van de stator met
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Figuur 6.12. Genormeerde resonantiewaarden tijdens afkoeling van de motor. De ge-
schatte initie¨le temperatuur van de statorwikkeling bedraagt 105◦C.
85◦. Vervolgens werd de stroom afgeschakeld en werden resonanties gee¨xciteerd
in fase C. Tijdens een afkoelingsperiode van 50 min werden de resonanties om
de 2.5 s gemeten. Figuur 6.12 toont dat er tijdens de afkoelingsfase geen variatie
optreedt in de genormeerde resonantiewaarden.
Uit het voorgaande kan besloten worden dat de motortemperatuur geen merkbare
invloed heeft op de sensorloze positieschatting op basis van elektrische resonantie,
althans voor de motor uit de proefopstelling en binnen de beschouwde tempera-
tuursvariatie.
6.3.2 Invloed van de temperatuur van de vermogensschakelaars
Temperatuursbeveiliging
Tengevolge van schakel- en geleidingsverliezen in de vermogenselektronische
schakelaars warmen deze componenten op. Hierbij mag de maximale junctie-
temperatuur niet overschreden worden. In de convertor van de proefopstelling
wordt gebruik gemaakt van Fairchild FCAS50SN60 Smart Power Modules, waar-
bij de maximale junctietemperatuur gespecifieerd is op 125◦C. Een manier om de
componenten tegen oververhitting te beveiligen is door gebruik te maken van de
geı¨ntegreerde thermistor in de modules. Deze variabele weerstand Rth verandert
sterk als functie van de junctietemperatuur. In het analoge circuit van figuur 6.13
wordt de weerstandswaarde Rth omgezet in een spanning v1. De weerstand R2
wordt zodanig gekozen dat bij de een junctietemperatuur van 100◦C de spanning
v1 negatief wordt, waardoor de uitgang van de comparator laag komt te staan. Op
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Figuur 6.13. Circuit voor temperatuursbeveiliging van de vermogensschakelaars.
Figuur 6.14. Resonanties als functie van de junctietemperatuur Tj .
deze manier wordt in de proefopstelling een temperatuursbeveiliging gerealiseerd.
Invloed van de junctietemperatuur op de resonanties
De invloed van de junctietemperatuur op de resonanties kan nagegaan worden aan
de hand van het volgende experiment. Eerst wordt de stroom in fase C geregeld
op de nominale waarde. Zodra de spanning v1 in figuur 6.13 het nulniveau be-
reikt (overeenkomend met een junctietemperatuur van 100◦C) wordt de stroom
afgeschakeld en worden resonanties gee¨xciteerd in fase C. Vervolgens worden de
resonanties geobserveerd tijdens het afkoelen van de component.
In figuur 6.14 zijn de ongealigneerde en gealigneerde resonanties weergegeven
voor een junctietemperatuur van 25◦C en 100◦C. Bij een hogere temperatuur ver-
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tonen de resonanties een hoger gelegen maximale amplitude, een lagere resonan-
tiefrequentie en meer doorschot. In hoofdstuk 3 werd dezelfde evolutie vastge-
steld in de resonanties bij een toename van de duur van de ultrakorte testpulsen,
zie figuur 3.17 op p. 73. Een hogere junctietemperatuur leidt dus tot resonanties
die gelijkaardig zijn aan de resonanties bij een langere duur van de ultrakorte span-
ningspuls. Dit zou erop kunnen wijzen dat de IGBTs vroeger aanschakelen bij een
hogere junctietemperatuur. Deze onderstelling wordt bevestigd door het feit dat de
drempelspanning VGE(th) (Eng.: gate treshold voltage) van (de MOSFET-ingang
van) de IGBTs een negatieve temperatuurscoe¨fficie¨nt vertoont2.
De lagere drempelspanning bij een hogere junctietemperatuur kan echter niet de
enige factor zijn die verantwoordelijk is voor het gewijzigde gedrag van de reso-
nanties. Experimenteel werd immers vastgesteld dat bij 25◦C een spanningspuls
van ongeveer 1.8 µs nodig is om een resonantie te verkrijgen die quasi samen-
valt met de resonantie bij 100◦C na een puls van 1 µs. Deze extra geleidingstijd
van 0.8 µs kan niet enkel door de lagere drempelspanning verklaard worden. Het
is bijvoorbeeld mogelijk dat ook de parasitaire capaciteiten in de IGBT (zoals
bijvoorbeeld de Miller-capaciteit Cgc tussen gate en collector) een temperatuurs-
afhankelijkheid vertonen. In het tijdsbestek van het doctoraat werd dit echter niet
verder bestudeerd.
Invloed van de junctietemperatuur op de positiesignatuur
Zoals te zien is in figuur 6.14 heeft de junctietemperatuur een niet te verwaarlozen
invloed op de resonanties. Voor de aangeduide tijdsvertraging δ zorgt een hogere
temperatuur voor een verlaging van de resonantiewaarden vδ in de buurt van de
ongealigneerde stand en een verhoging van de waarden in de buurt van de gealig-
neerde stand. Dit weerspiegelt zich ook in de (nullast)positiesignaturen van faseC
in figuur 6.15. Voor de registratie van deze signaturen werd de vermogenmodule
van de fase eerst opgewarmd tot de gewenste temperatuur door de stroom te rege-
len op de nominale waarde. Onmiddellijk na het afschakelen van de stroom werd
de rotor gedraaid over een omwenteling en werden de resonantiewaarden opge-
meten. Er werd daarbij aangenomen dat tijdens de omwentelingstijd van 0.5 s de
junctietemperatuur weinig of niet daalt.
Uit nader onderzoek blijkt dat er een lineair verband bestaat tussen de positie-
signaturen bij verschillende junctietemperaturen. Meer bepaald kan de signatuur
vδ(Tj) bij de junctietemperatuur Tj berekend worden door een (vaste) translatie
2Het verloop van VGE(th) als functie van de temperatuur is niet altijd terug te vinden in datasheets
van vermogenselektronische schakelaars. Deze karakteristiek is bijvoorbeeld wel vermeld in de
datasheets van de 600 V/150 A IGBT STGE200NB60S en de 24 V/40 A MOSFET STD55NH2LL:
hierin vertoont VGE(th) een (lineaire) daling met 25% tussen 25◦C en 125◦C.
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Figuur 6.15. Genormeerde positiesignaturen als functie van de junctietemperatuur Tj .



















Figuur 6.16. Herschaling van de signaturen van figuur 6.15 met behulp van (6.12).
en (temperatuursafhankelijke) herschaling van de signatuur bij 25◦C:
vδ(Tj) = (vδ(25
◦C) + 0.3) ∗ 0.016 · (Tj − 25). (6.12)
Omgekeerd kan met behulp van de lineaire afbeelding (6.12) de signatuur bij een
temperatuur Tj afgebeeld worden op de temperatuur bij 25◦C, zoals getoond in
figuur 6.16.
Ook in het geval van magnetische interactie geeft de lineaire afbeelding goede
resultaten. In figuur 6.17(a) worden de positiesignaturen van fase C getoond voor
verschillende stroomwaarden van fase B, bij een junctietemperatuur van 100◦C.
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(a) Signaturen bij Tj = 100◦C.
(b) Herschaling van signaturen bij Tj = 100◦C.
Figuur 6.17. Signaturen van fase C voor verschillende stroomwaarden in fase B, bij
verschillende junctietemperaturen.
Toepassing van (6.12) op deze signaturen resulteert in de herschaalde signaturen
van figuur 6.17(b). Deze tonen een zeer goede overeenkomst met de signaturen
bij Tj = 25◦C, zoals deze reeds eerder werden opgemeten, zie figuur 6.5(a).
Uit de voorgaande bespreking kan besloten worden dat de junctietemperatuur een
belangrijke invloed heeft op de positiesignaturen. Deze invloed kan echter gro-
tendeels gecompenseerd worden indien de junctietemperatuur van de vermogens-
elektronische schakelaars gekend is. In de meeste aandrijvingen is dit echter niet
het geval. Hieronder worden enkele mogelijkheden voorgesteld om de junctie-
temperatuur te schatten.
• Bij het gebruik van geı¨ntegreerde vermogenmodules is er in veel gevallen
reeds een thermistor in de behuizing van de module aanwezig. Aan de
hand van een analoog circuit zoals dat van figuur 6.13 kan de temperatuur
omgezet worden naar een spanning, die door een A/D-omzetter kan gedi-
gitaliseerd worden. Met de vooraf gekende temperatuurskarakteristiek van
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(a) Spanningspuls, gemeten aan de ingang van de vermogenmodule.
(b) Gate-emittor spanning.
Figuur 6.18. Variatie in het plateau van Vge bij verschillende junctietemperaturen.
de thermistor kan dan de junctietemperatuur bepaald worden.
• Tijdens de sensorloze controle van de motor kan een algoritme het maxi-
mum van de positiesignatuur detecteren. Zoals getoond in figuur 6.15 is
dit maximum temperatuursafhankelijk. Aan de hand van de variatie in deze
maxima en de afbeelding (6.12) kan een schatting gebeuren van de junctie-
temperatuur.
• De junctietemperatuur kan afgeleid worden uit de temperatuursafhankelijk-
heid van andere parameters in het systeem. Een voorbeeld hiervan is de
afhankelijkheid van de hoogte van het plateau in de gate-emittor spanning
tijdens het aanschakelen van een IGBT, zie figuur 6.18.
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6.4 Snelheidsbereik
De geschakelde reluctantiemotor beschikt over een uitgebreid veldverzwakkings-
gebied waardoor de maximale snelheid van de aandrijving een veelvoud kan zijn
van de basissnelheid. In het volgende wordt het gedrag van de sensorloze con-
trole nagegaan voor snelheden in de buurt van de basissnelheid van de machine
en wordt er een vooruitblik gegeven naar de mogelijke toepassing van de methode
bij nog hogere snelheden.
Voor de motor in de proefopstelling bedraagt de basissnelheid 2141 t/min bij een
tussenkringspanning van 268 V (de nominale spanning waarvoor de motor ont-
worpen is, zie bijlage B). Bij de meeste metingen in dit proefschrift werd een
tussenkringspanning van 200 V gebruikt; de corresponderende basissnelheid is
dan 1600 t/min.
6.4.1 Gebruik van na-ijlende resonantiefase
Figuur 6.19 toont experimentele resultaten bij 1600 t/min en voor een stroom-
wenswaarde van 4.5 A. In dit experiment wordt de snelheid gehandhaafd door
de permanent-magneetbekrachtigde synchrone machine, die aldus als lastmotor
werkt voor de met een vaste stroomwenswaarde aangedreven geschakelde reluc-
tantiemotor. Voor de positieschatting wordt gebruik gemaakt van de na-ijlende
fase ten opzichte van de actieve, stroomvoerende fase.
In figuur 6.19(a) is te zien dat er na elke commutatie een relatief lang interval op-
treedt waarin de genormeerde resonantiewaarden nul zijn. Tijdens deze interval-
len wordt de uitdovende fase bekrachtigd met−Vdc om de stroom zo snel mogelijk
op nul te brengen. Zolang de stroom niet nul geworden is kunnen er geen resonan-
ties gee¨xciteerd worden in de uitdovende fase en zijn de genormeerde resonantie-
waarden identiek nul. In figuren 6.19(b) en 6.19(c) vertaalt dit zich respectievelijk
in plateaus in de geschatte positie en in een lineair dalende positiefout.
Pas na het nul worden van de stroom kunnen er resonanties gee¨xciteerd worden in
de na-ijlende fase. Vanaf dit ogenblik volgen de genormeerde resonantiewaarden
delen van de positiesignaturen. Uit figuren 6.19(b) en 6.19(c) blijkt echter dat er
een positiefout optreedt die varieert tussen -5◦ en -12◦.
Deze aanzienlijke positiefout is voornamelijk terug te brengen op de (met het toe-
rental toenemende) invloed van hysteresis. Zoals besproken in paragraaf 5.6.2 (zie
p. 139) is er in de buurt van de gealigneerde positie een verhoging in de signatuur
waar te nemen vanaf het ogenblik dat de stroom in de uitdovende fase nul wordt
en er resonanties in deze fase gee¨xciteerd worden. In hoofdstuk 4 werd een voor-






Figuur 6.19. Resultaten voor sensorloze commutatie bij 1500 t/min, voor een stroom-
wenswaarde van 4.5 A, bij gebruik van de na-ijlende resonantiefase.
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opeenvolgende resonantie-excitaties mag de rotor niet meer dan 1◦ draaien. Bij
1500 t/min is de verdraaiing echter meer dan het dubbele. Omdat er bij dit toeren-
tal slechts een 7-tal resonantiewaarden beschikbaar zijn voor de positieschatting
is de invloed van hysteresis niet uitgewerkt over dit interval, wat resulteert in een
positiefout die op het ogenblik van de commutatie nog meer dan 5◦ bedraagt.
6.4.2 Gebruik van voorijlende resonantiefase
Bij het gebruik van de voorijlende fase voor resonantie-excitatie wordt de storende
invloed van hysteresis vermeden. Deze fase bevindt zich immers relatief ver van
de gealigneerde stand, waardoor de dynamica van het blik nauwelijks tot uiting
komt.
Figuur 6.20 toont de meetresultaten van een proef bij een snelheid van 1800 t/min
(hoger dan de basissnelheid van de machine) en een stroomwenswaarde van 4.5 A.
Het verloop van de genormeerde resonantiewaarden wordt getoond in figuur 6.20(a);
een analyse van dit verloop werd reeds gegeven in paragraaf 5.6.3.
In dit experiment wordt geen continue positieschatting uitgevoerd, maar worden
enkel de commutatie-ogenblikken geschat3. De fout op de gewenste commutatie-
positie voor de commutatie van fase A naar C is weergegeven in figuur 6.20(b)
voor 300 commutaties. Hieruit blijkt dat de fout op de commutatiepositie een
variatie van ± 2.5◦ vertoont ten opzichte van een gemiddelde waarde van 2.5◦.
Deze variatie in de (commutatie)positiefout is te wijten aan het discrete karakter
van de schatting. Dit wordt nader verklaard aan de hand van figuur 5.18 op p. 133,
waarin de timing van de resonantie-excitatie en van de berekeningen in de DSP
wordt weergegeven. Uit deze figuur volgt dat de meting van de resonantie en de
daaropvolgende berekening van de genormeerde spanning gebeuren op ongeveer
3/4 van een PWM-periode.
Er kunnen nu twee extreme gevallen onderscheiden worden.
• In het beste geval bevindt de rotor zich juist op de positie waar moet ge-
commuteerd worden op het ogenblik dat de resonantie wordt gemeten. Het
commutatiebevel treedt echter pas in werking bij de start van de eerstvol-
gende PWM-periode, wanneer de duty ratio’s geactualiseerd worden in de
PWM-module van de DSP. Hierdoor ontstaat er een commutatievertraging
van 1/4 van een PWM-periode.
• In het slechtste geval daarentegen bevindt de rotor zich juist vo´o´r de ge-
wenste commutatiepositie op het ogenblik dat de resonantie gemeten wordt.
3Bij hoge snelheden is een continue positieschatting over het algemeen niet zo belangrijk; van
belang is dat de commutatieposities goed worden geschat
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(a) Genormeerde spanning (overlapping van waarden voor meerdere om-
wentelingen).













(b) Fout op commutatiepositie voor 300 commutaties.
(c) Fasestromen (overlapping van waarden voor meerdere omwentelingen).
Figuur 6.20. Resultaten voor sensorloze commutatie bij 1800 t/min, voor een stroom-
wenswaarde van 4.5 A.
Hoofdstuk 6. Belastings- en snelheidsbereik bij sensorloze werking 175
In dit geval wordt er nog geen commutatiebevel gegeven. Dit zal pas in de
volgende PWM-periode gebeuren, als de rotor de gewenste commutatie-
positie gepasseerd is. In dit geval ontstaat er dus een tijdsvertraging van
5/4 van een PWM-periode tussen het gewenste commutatie-ogenblik en het
werkelijke ogenblik van commutatie.
In het experiment wordt een PWM-periode van 250 µs gebruikt. Door het discrete
karakter van de positieschatting varieert de tijdsvertraging tussen de gewenste en
werkelijke commutatie tussen 1/4 · TPWM en 5/4 · TPWM, of dus tussen 62.5 µs
en 312.5 µs. Bij een snelheid van 1800 t/min correspondeert dit met een hoek-
vertraging tussen 0.675◦ en 3.375◦. Zelfs bij een ideale resonantiemeting is deze
variatie inherent aanwezig als gevolg van het discrete karakter van de positie-
schatting. In figuur 6.20(b) is de variatie nog iets groter omwille van de ruis in het
digitale resultaat van de A/D-omzetter die de resonanties bemonstert.
Omdat de tijd voor e´e´n omwenteling van de machine over het algemeen geen
exact veelvoud is van de PWM-periode zal de commutatiefout bij elke commu-
tatie anders zijn. De fout zal echter wel een periodiek verloop vertonen, waarbij
de periode bepaald is door het kleinste gemene veelvoud van de PWM-periode en
1/12 van de omwentelingstijd (bij elke omwenteling vinden er immers 12 com-
mutaties plaats). Dit verklaart waarom de commutatiefouten in figuur 6.20(b) als
het ware op hellende rechten gelegen zijn.
De variatie in de geschatte commutatiehoeken is tevens zichtbaar in de profielen
van de fasestromen. In figuur 6.20(c) worden de (in de DSP gedigitaliseerde)
fasestromen voor meerdere omwentelingen op elkaar geplot. De variatie in de
commutatiehoeken is daarbij vooral zichtbaar in het doorschot van de stroom vlak
na het bekrachtigen van een nieuwe fase. Bij een iets vroegere commutatie treedt
er een groter doorschot op omdat de stroom langer kan stijgen vooraleer hij be-
grensd wordt door de opkomende tegen-emk.
Voor het verbeteren van de fout op de commutatiepositie kunnen een aantal me-
thoden gebruikt worden.
• Door een extra snelheidsafhankelijke voorijling van de gewenste commuta-
tiepositie kan de gemiddelde waarde van de commutatiefout op nul worden
gebracht. De variatie in de fout wordt hierdoor echter niet beı¨nvloed.
• Door het toepassen van extrapolatietechnieken kunnen zowel de gemid-
delde fout als de variatie verkleind worden. Op basis van de snelheid van
de machine (die kan berekend worden op basis van de tijd tussen opeen-
volgende commutaties) en e´e´n geschatte positie per bekrachtiging kan na-
melijk het tijdstip berekend worden waarop de volgende commutatie moet
plaatsvinden.
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• Een derde oplossing zou erin kunnen bestaan dat het analoge (verzwakte)
signaal van de spanningsresonantie naar de ingang van een comparator
wordt gebracht, waar de waarde vergeleken wordt met een (via een D/A-
converter) instelbare spanningswaarde die overeenkomt met de gewenste
commutatiepositie. De uitgang van deze comparator kan dan rechtstreeks
gebruikt worden om de fasen te commuteren.
6.4.3 Theoretische snelheidslimiet
Dit hoofdstuk wordt afgesloten met een theoretische beschouwing van de snel-
heidslimiet waarbij de sensorloze controle op basis van elektrische resonantie zou
kunnen toegepast worden. Deze limiet kan in rechtstreeks verband worden ge-
bracht met de benodigde tijd om de resonanties te meten. In de proefopstelling
worden de resonanties gemeten met een tijdsvertraging van 8 µs ten opzichte van
het bevel voor de ultrakorte spanningspuls. Als de rotor in deze tijd weinig ver-
draait is de invloed op de resonanties beperkt en blijft in principe een goede posi-
tieschatting mogelijk. Nemen we bijvoorbeeld als voorwaarde dat de rotor in 8 µs
hoogstens 1◦ mag verdraaien, dan volgt voor de motor uit de proefopstelling een
maximum toerental dat groter is dan 20000 t/min. Bij een tussenkringspanning
van 200 V komt dit overeen met 12.5 keer de basissnelheid van de machine. Dit
getal is echter een theoretische bovengrens voor het toerental. Reeds bij een (veel)
lagere snelheid wordt de tijd waarin een fase stroomloos is namelijk zo kort dat
die tijd niet meer volstaat voor het exciteren en meten van een resonantie.
In het voorgaande werd het gedrag van de positieschatting op basis van resonantie
onderzocht tot en met de basissnelheid. Het gedrag van de sensorloze controle bij
hogere toerentallen kan het onderwerp vormen van verder onderzoek.
6.5 Besluit
In dit hoofdstuk werd de invloed besproken van belasting, temperatuur en snelheid
op de sensorloze positieschatting op basis van elektrische resonanties.
Omdat de magnetische circuits van de verschillende fasen gebruik maken van ge-
meenschappelijke ijzerregio’s is er een magnetische interactie tussen de fasen van
de motor aanwezig. Deze interactie zorgt voor een stroom- en positieafhankelijke
afwijking in de positiesignaturen. Omdat de afwijking met goede benadering line-
air varieert als functie van de stroom kan deze gecompenseerd worden met behulp
van een lineaire interpolatie. Hierdoor wordt zowel bij lage als hoge belasting een
goede commutatie verzekerd.
De junctietemperatuur van de vermogenselektronische schakelaars heeft een be-
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langrijke invloed op de positiesignaturen. De motortemperatuur daarentegen heeft
een verwaarloosbare invloed. De invloed van de varie¨rende junctietemperatuur
kan gecompenseerd worden door een gepaste lineaire afbeelding van de opgeme-
ten resonantiewaarden. Hiervoor is wel een meting of schatting van de junctie-
temperatuur vereist.
Bij hoge snelheden en bij het gebruik van de na-ijlende fase als resonantiefase
zorgt hysteresis voor een afwijking in de positiesignaturen, waardoor de commu-
tatiefout meerdere graden kan bedragen. Bij hoge snelheden is het daarom aan te
raden om de voorijlende fase te gebruiken, die geen storende invloed van hystere-
sis ondervindt.
Door het discrete karakter van de positieschatting treedt er een snelheidsafhan-
kelijke variatie op in de fout op de commutatiepositie. Voor de motor uit de
proefopstelling bedraagt de gemiddelde commutatiepositiefout 2.5◦, waardoor de
commutatie te laat plaatsvindt. Dit kan opgelost worden door een extra snelheids-
afhankelijke voorijling van de gewenste commutatiehoek, door het gebruik van
extrapolatietechnieken of door de resonantiemeting direct naar een comparator te





Dit laatste hoofdstuk vat de belangrijkste resultaten uit dit proefschrift kort samen.
De nadruk ligt hierbij op de originele aspecten en realisaties. Verder worden en-
kele mogelijkheden gesuggereerd om het gevoerde onderzoek voort te zetten en
uit te breiden.
7.1 Besluiten
Bij het aansturen van een geschakelde reluctantiemotor gebeuren de opeenvol-
gende bekrachtigingen van de fasen synchroon met de rotorpositie. In veel geval-
len wordt deze positie-informatie gegenereerd door een sensor op een asuiteinde
van de machine. Nadelen van deze sensor zijn echter de kostprijs en de vermin-
derde betrouwbaarheid van de aandrijving. Daarom is reeds veel onderzoek ge-
beurd naar methoden waarbij de positie geschat wordt op basis van stroom- en/of
spanningsmetingen. Deze ‘sensorloze’ methoden vereisen echter in de meeste
gevallen nauwkeurige motorgegevens, waarvan de registratie soms zeer tijdsin-
tensief kan zijn. Bovendien kan e´e´n enkele methode niet het volledige belastings-
en snelheidsbereik afdekken.
Een eerste origineel aspect van het proefschrift bestaat uit de identificatie en
modellering van elektrische resonanties in onbekrachtigde fasen van de aandrij-
ving. Deze resonanties vinden hun oorsprong in de energie-uitwisseling tussen
de inductanties van de motorfasen en parasitaire capaciteiten van de vermogens-
schakelaars, de motorkabel en motorwikkelingen. Door de uitgesproken positie-
afhankelijkheid van de fase-inductanties vertonen ook de resonantiefrequenties
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een sterke variatie als functie van de positie.
Een tweede origineel aspect bestaat uit de excitatie van een elektrische eigen-
frequentie door het aanleggen van een ultrakorte spanningspuls over een onbe-
krachtigde fase van de motor. Hierdoor wordt een kleine hoeveelheid energie
geı¨njecteerd, waarna het systeem uitslingert aan zijn resonantiefrequentie. Deze
gedempte slingering is goed waarneembaar in de spanning over de fase. De dem-
ping is hierbij voornamelijk te wijten aan wervelstroomverlies in de magnetische
kern van de motor. Omdat de excitatie gebeurt aan de hand van een ultrakorte
spanningspuls is er geen merkbare stroomopbouw, koppelvorming of geluidspro-
ductie in de gee¨xciteerde fase.
Een derde origineel aspect is de bepaling van de rotorpositie uit de golfvorm van
de gee¨xciteerde resonanties. Indien de resonanties gemeten worden met een goed
gekozen, vaste tijdsvertraging ten opzichte van het bevel voor de ultrakorte span-
ningspuls, dan vertonen de gemeten waarden een sterke variatie als functie van de
positie. Dit positie-afhankelijke verloop kan opgevat worden als een ‘positiesig-
natuur’ van de aandrijving. Indien deze signatuur gekend is, kan de rotorpositie
geschat worden op basis van de gemeten resonanties. Het opmeten van deze sig-
natuur is bovendien veel minder tijdsintensief in vergelijking met de bepaling van
de magnetiseringskarakteristieken van de motor, zoals vereist in sommige andere
sensorloze methoden. In het geval dat de motor vrij kan draaien kan de positie-
signatuur zelfs volledig automatisch opgemeten worden door een algoritme in de
sturing.
Een vierde origineel aspect is de studie van de invloed van hysteresis in het ijzer op
de resonanties in de aandrijving. Aan de hand van een eindige-differentiemodel
gekoppeld met een scalair Preisach-hysteresismodel wordt aangetoond dat de re-
sonanties afhankelijk zijn van de voorgeschiedenis van het magnetische materi-
aal. In het bijzonder wordt aangetoond dat de positiesignaturen in de buurt van
hun maximum een asymmetrische, snelheidsafhankelijke afwijking vertonen, die
terug te brengen is op de gevolgen van hysteresis. Bij hoge snelheden wordt posi-
tieschatting in deze regio best vermeden; dit kan gebeuren door resonanties in een
andere fase te exciteren.
Bij de bekrachtiging van e´e´n of meerdere fasen van de motor is er in de onbe-
krachtigde fasen een gedempt oscillerende geı¨nduceerde spanning waarneembaar.
Dit is een gevolg van de inductieve en capacitieve koppeling tussen de fasen van
de motor. Door resonanties te exciteren na het uitsterven van de transie¨nt in de
geı¨nduceerde spanning kan de invloed van de koppeling tussen de fasen groten-
deels gee¨limineerd worden. Omdat deze koppeling ook een snelheidsafhankelijke
bijdrage bevat kan de sensorloze positieschatting toegepast worden over een snel-
heidsbereik dat varieert van stilstand tot voorbij de basissnelheid van de motor.
Een laatste originele aspect omvat de studie van de invloed van hoge belasting op
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de positieschatting. Bij hoge belasting zorgt verzadiging voor een daling van de
magnetische permeabiliteit in bepaalde gebieden van het ijzer. Omdat deze gebie-
den gedeeld worden door de magnetische circuits van verschillende fasen, heeft
dit ook een invloed op de impedantie van een fase waarin resonanties gee¨xciteerd
worden. Er wordt een methode voorgesteld die de invloed van deze magnetische
interactie grotendeels compenseert. De methode vereist slechts e´e´n extra parame-
ter per fase, die via een eenvoudige aligneringstest kan worden opgemeten.
Tenslotte wordt de invloed van temperatuur op de positieschatting besproken. Er
blijkt dat de motortemperatuur een verwaarloosbare invloed heeft op de schat-
ting. Daarentegen is er een relatief sterke invloed van de junctietemperatuur van
de vermogensschakelaars op de positiesignaturen. Er worden enkele methoden
voorgesteld om deze invloed te minimaliseren; e´e´n mogelijkheid bestaat uit een
compensatie op basis van een meting van de temperatuursafhankelijke gatespan-
ning van de vermogensschakelaars.
Het proefschrift wordt afgesloten met een analyse van het snelheidsbereik van de
sensorloze methode. Hieruit blijkt dat er boven de basissnelheid van de machine
nog een goede commutatie kan verzekerd worden.
Samengevat kan gesteld worden dat in het proefschrift een sensorloze methode
beschreven wordt die toepasbaar is over het volledige lastbereik en een snelheids-
bereik dat varieert van stilstand tot voorbij de basissnelheid van de machine. Bo-
vendien zorgt de methode niet voor extra geluid of koppelstoring. De parametrise-
ring van de methode kan in de meeste gevallen automatisch gebeuren. Het nadeel
van de methode is dat de resonanties intrinsiek afhangen van de parameters van de
motor, motorkabel en convertor. Bij het wijzigen van e´e´n van deze componenten
moet er dus een nieuwe calibratie gebeuren.
Tenslotte wordt vermeld dat de resultaten van dit proefschrift aanleiding hebben
gegeven tot een patentaanvraag met publicatienummer WO/2010/006851.
7.2 Mogelijkheden voor verder onderzoek
Dit proefschrift beschrijft de elektrische resonanties in SR aandrijvingen, hoe deze
kunnen gebruikt worden voor positieschatting en welke storende factoren er daar-
bij kunnen optreden. De theoretische en gesimuleerde resultaten werden daarbij
getoetst aan metingen op een proefopstelling met een 6x4 geschakelde reluctan-
tiemotor.
Enerzijds kan er onderzocht worden hoe de resultaten zich vertalen naar andere
geschakelde reluctantiemotoren en zelfs hoe de methoden kunnen toegepast wor-
den op andere machinetypes, bijvoorbeeld machines op basis van permanente-
magneetbekrachtiging. Dergelijk onderzoek is eerder fundamenteel van aard.
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Anderzijds kan er dieper ingegaan worden op aspecten die van belang zijn om de
methode van een proof-of-concept niveau naar een niveau van industrie¨le toepas-
baarheid te verheffen.
• Een nadeel van de methode is dat de positiesignaturen opnieuw moeten
geregistreerd worden indien er wijzigingen optreden in de aandrijving, bij-
voorbeeld bij het vervangen van een motorkabel, van een vermogenmodule
of van de motor zelf. Er zou een algoritme kunnen ontwikkeld worden dat
(bij stilstand) automatisch de duur van de ultrakorte spanningspuls bepaalt,
gevolgd door een schatting van de minimale en maximale resonantiefre-
quentie. Op basis hiervan kan een eerste keuze gemaakt worden van de
tijdsvertraging waarmee de resonanties gemeten worden en van de synchro-
nisatie tussen de resonantie-excitatie en de PWM-stroomregeling.
• Er zouden adaptieve methoden kunnen ontwikkeld worden die toelaten om
de positiesignaturen aan te passen tijdens de normale werking van de motor.
Indien de snelheid min of meer constant is zou deze aanpassing bijvoor-
beeld kunnen gebeuren door het ‘rechttrekken’ van de positieschatting van
figuren 6.9(c) en 6.9(d).
• Er kan verder onderzoek gebeuren op de invloed van de junctietemperatuur
op de positiesignaturen. Zo kan de invloed eventueel verminderd worden
door de keuze van gepaste vermogensschakelaars of door de integratie van
een temperatuursmeting- of schatting.
• De performantie van de sensorloze controle kan nog onderzocht worden
in een snelheidsbereik dat varieert van de basissnelheid tot de maximale
snelheid van de aandrijving. Een aantal suggesties voor een verbetering
van de commutatiepositieschatting bij hoge tot zeer hoge snelheden werden
reeds gegeven in hoofdstuk 6.
• Voor hoogdynamische aandrijvingen kan er verder onderzoek gebeuren in
het afwisselend gebruik van voor- en naijlende resonantiefasen om op elk
ogenblik een positieschatting te krijgen.
• In standaard SR-aandrijvingen zijn geen metingen van de fasespanningen
voorzien. Voor een eventuele conversie van een dergelijke aandrijving naar
een sensorloze versie kan onderzocht worden of de spanningsmetingen ook
kunnen gebeuren door middel van ringkernen rond de fasegeleiders. Door
een gepaste keuze van de kerngeometrie, kernmateriaal en het aantal win-
dingen kan de secundaire wikkeling eventueel direct aan een extra ingang
van de A/D-omzetter aangesloten worden.
Het onderzoek naar de toepasbaarheid van de methoden van dit proefschrift op
andere motortypes is vooralsnog een onontgonnen terrein.
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• Omdat de resonanties enkel kunnen geobserveerd worden in onbekrach-
tigde fasen zijn de methoden in ieder geval niet toepasbaar op inductiema-
chines en permanent-magneetbekrachtigde AC machines.
• Een kandidaat-motortype waarop de methoden wel zouden kunnen toepast
worden is de permanent-magneetbekrachtigde DC machine (BLDC). Bij
de werking van deze machine is er immers op elk ogenblik een fase die
stroomloos is. Omdat dit type machine echter over oppervlaktemagneten
beschikt is er nauwelijks of geen reluctantievariatie als functie van de posi-
tie. Dit zou kunnen verholpen worden door de ruimte tussen de magneten
op te vullen met kleine hoeveelheden materiaal waarvan de permeabiliteit
op hoge frequentie voldoende hoog is, bijvoorbeeld ferriet. Het toevoe-
gen van deze stukjes materiaal heeft een verwaarloosbare invloed op de
energie-omzetting van de machine. Er bestaat echter de mogelijkheid dat
deze toevoeging voor een voldoende variatie zorgt op de waargenomen re-
sonantiefrequenties als functie van de rotorpositie.
Omdat de BLDC gevoed wordt vanuit een conventionele 3-fasige invertor
kan de polariteit van de ultrakorte spanningspulsen gekozen worden. Naast
de eigenlijke positieschatting zou dan ook kunnen onderzocht worden of
op basis van het hysteresisgedrag de noord- of zuidpoolorie¨ntatie van de






motortypes met het (i, ψ)
diagram
Zoals beschreven in paragraaf 1.2.4 leent het (i, ψ) diagram zich uitstekend tot de
beschrijving van de energie-omzetting in de geschakelde reluctantiemotor. Het
diagram kan echter evengoed gebruikt worden om de energie-omzetting in andere
motortypes te verklaren. Hier wordt nader ingegaan op de beschrijving voor de
gelijkstroommachine en de borstelloze gelijkstroommachine.
A.1 Gelijkstroommachine
Net als bij de geschakelde reluctantiemotor is de koppelvorming in de gelijk-
stroommachine terug te brengen op de krachtwerking tussen tanden. Met elke
rotortand die onder een statorpoolschoen beweegt kan door herschaling van de as-
sen van het (i, ψ) vlak een equivalent (F , φ) diagram geassocieerd worden1, zoals
weergegeven in figuur A.2.
De energie-omzetting kan dan beschreven worden aan de hand van het verloop
van de fysische flux φ door de tand en de mmk geassocieerd aan een veldlijn
in de tand. We onderstellen hierbij dat het materiaal hoogpermeabel is zodat de
1In het (F , φ) diagram stelt φ de flux voor die gekoppeld is met e´e´n ‘representatieve’ winding
[3]. Dit komt overeen met de fysische flux op voorwaarde dat er geen spreidingsveld is.
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Figuur A.1. Relatieve beweging van de rotor ten opzichte van een poolschoen in de ge-
lijkstroommachine.
Figuur A.2. Flux-mmk diagram met de energie-omzetting voor e´e´n tand bij de relatieve
beweging van de tand ten opzichte van twee poolschoenen in een gelijkstroommachine.
magnetische spanningsval in het materiaal kan verwaarloosd worden.
Onderstel dat rotortand 1 zich met snelheid v in de richting van de poolschoen be-
weegt. Net voor het begin van overlapping (dit is de situatie van figuur A.1) is de
mmk van een veldlijn door de tand gegeven doorwpIp, het aantal ampe`rewindingen
van de bekrachtiging. In deze positie heeft de flux een vrij lage waarde φu. Het
overeenkomstige werkingspunt in het (F , φ) diagram is het punt A.
Zodra de rotortand onder de poolschoen begint te schuiven neemt de flux snel
toe tot een maximale waarde φmax bij volledige overlapping. We onderstellen
hierbij eenvoudigheidshalve dat er tijdens de overlapping geen ampe`rewindingen
zijn bijgekomen , waardoor de mmk constant blijft. In het (F , φ) diagram wordt
dan de trajectorie A–B doorlopen.
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Terwijl de rotor verder beweegt komen er nieuwe ampe`rewindingen bij door de
commutatie van de ankerstroom Ia. Als er w windingen in elke rotorgleuf lig-
gen zal het aantal ampe`rewindingen van een veldlijn door de tand in stappen van
wIa dalen bij elke nieuwe commutatie. Omdat de luchtspleet tussen de rotortand
en poolschoen onveranderd blijft daalt de flux stapsgewijs mee met de mmk; de
opeenvolgende werkingspunten B1,B2, . . . liggen hierbij op een rechte. Op het
moment dat de rotortand aan het einde van de poolschoen komt wordt punt C in
het (F , φ) diagram bereikt. Als er op dat moment n commutaties gebeurd zijn
sinds het begin van de cyclus is de resulterende mmk gegeven door wpIp−nwIa.
Tijdens de daaropvolgende desalignering blijft de mmk behouden, terwijl de flux
plots daalt door de snel groter wordende luchtspleet. Bij het punt D in het diagram
is de desalignering voltooid. Uit het diagram is het duidelijk dat de essentie van de
energieomzetting vervat zit in een fluxverhoging bij hoge mmk en een fluxdaling
bij lage mmk.
Als de tand vervolgens de neutrale zone passeert vindt er een mmk-sprong plaats
van wpIp − nwIa naar −wpIp. De energie-omzetting voor tand 1 zet zich dan
verder in het 3e kwadrant van het (F , φ) diagram. Voor 1 elektrische periode van
de machine ondergaat tand 1 (en alle andere tanden) dus 2 energieconversies, e´e´n
onder de noord- en zuidpool van de poolschoenen. Om de totale omgezette ener-
gie te vinden moet de energie uit het diagram van e´e´n tand nog vermenigvuldigd
worden met het aantal rotortanden en het aantal poolparen van de machine. In
het geval van een geschakelde reluctantiemotor is dit respectievelijk het aantal
rotorpolen en aantal fasen van de machine.
A.2 Borstelloze gelijkstroommachine
De energie-omzetting in een borstelloze gelijkstroommotor (Eng.: brushless dc-
motor, afgekort BLDC) verloopt volledig analoog als bij de gelijkstroommachine
met borstels. De verschillen liggen in het omwisselen van stator en rotor (de an-
kerstroom Ia loopt nu in de wikkeling rond een statorpool) en de aanwezigheid
van magneten (die de bekrachtigingsfunctie overnemen van de wikkeling rond de
statorpool bij de gelijkstroommachine).
Indien kort voor de overlapping van een magneet met de statorpool de stator-
wikkeling bekrachtigd wordt, is de flux vrij laag door de grote luchtspleet. Het
overeenkomstige werkingspunt in het (F , φ) diagram is het punt A. Tijdens de
overlapping neemt de flux snel toe, tot volledige overlapping wordt bereikt bij
het punt B. Hierna wordt de bekrachtigingsstroom zo snel mogelijk afgebouwd
tot punt C. Tijdens de daaropvolgende desalignering daalt de flux tot het punt D.
De cyclus begint opnieuw in het 3e kwadrant wanneer een magneet met andere
polariteit zich onder de statortand beweegt.

Bijlage B
Gegevens van de proefopstelling
De 6x4 geschakelde reluctantiemotor in de proefopstelling werd ontworpen in het
kader van een vroeger doctoraat [4] aan EELAB. De gegevens van deze motor,
zoals vermeld in [4], zijn opgelijst in tabel B.1. Figuur B.1 toont de opstelling
met de SRM en de motor om deze te belasten.
De convertor (vermogen en sturing) is weergegeven in figuur B.2. Voor het vermo-
gendeel van de convertor werd gebruik gemaakt van 600 V/50 A FCAS50SN60
vermogenmodules van Fairchild, zie figuur B.3. Elke module bevat twee IGBTs
en twee vrijloopdiodes in een asymmetrische-brug configuratie. Het driver-circuit
voor de IGBTs is in de modules geı¨ntegreerd. Voor de meet- en beveiligingscir-
cuits werd gebruik gemaakt van standaard modules ontwikkeld aan EELAB [49].
De sturing van de convertor gebeurt met een Freescale 56F8367 DSP.
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Figuur B.1. Proefopstelling met geschakelde reluctantiemotor (rechts) en permanente-
magneet motor voor belasting (links). De opstelling is voorzien met een inrichting om de
as te kunnen blokkeren.
Figuur B.2. Convertor en DSP.
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Nominale gegevens symbool waarde eenheid
spanning V 268 V
stroom I 18.4 A
koppel T 19.3 Nm
basissnelheid Nb 2141 t/min
Fasewikkeling symbool waarde eenheid
weerstand (20◦C/120◦C) R 1.12/1.60 Ω
ongealigneerd zelfinductantie Lu 13.1 mH
gealigneerde zelfinductantie La 169.8 mH
aantal windingen per pool Nw 104 -
Radiale afmetingen symbool waarde eenheid
buitendiameter stator ruit 67.5 mm
buitendiameter rotor rrot 35 mm
asdiameter ras 10 mm
luchtspleet g 0.27 mm
Tanden en juk symbool waarde eenheid
breedte tanden bt 19.9 mm
breedte juk bj 13 mm
openingshoek statortand βs 33 ◦
openingshoek rotortand βr 33 ◦
Axiale afmetingen symbool waarde eenheid
axiale lengte blikpakket ls 100.8 mm
axiale lengte statorhuis lh 180 mm
Blik symbool waarde eenheid
soort - 800-50 -
onverzadigde relatieve permeabiliteit µr 2000 -
elektrische geleidbaarheid σ 3 · 106 S/m
lameldikte d 0.5 mm
aantal lamellen nl 205 -
Tabel B.1. Motorgegevens
Figuur B.3. Fairchild FCAS50SN60 Smart Power Modules.

Bijlage C
z-domein-model voor de digitale
stroomregelkring
Figuur 2.4 op p. 32 toont de structuur van een digitale stroomregeling van een
proces P (s) dat aangestuurd wordt door een modulator. Hieronder stellen we
een pulstransfertfunctie P (z) op die de dynamica van een uniform bemonsterde
complementaire driehoeksmodulator en een integrerend proces beschrijft, zie fi-
guur C.1. De afleiding is gebaseerd op het werk van [19].
We beschouwen een kleinsignaalmodel waarbij de ingang um van een symme-
trische aan-tijd driehoeksmodulator bestaat uit de superpositie van een constante
duty ratio Um en een kleine afwijking uˆm(t):
um(t) = Um + uˆm(t). (C.1)
In het midden van de driehoeksdraaggolf c met periode TPWM (= Tb) wordt de
afwijking uˆm(t) bemonsterd, zie figuur C.2. Indien aangenomen wordt dat het
bemonsteren oneindig snel gebeurt resulteert dit in de rij impulsen uˆ∗m op de tijd-
stippen Tb, 2Tb, enz. Deze impulsrij wordt vertraagd over een halve modulatie-
periode en dan aangeboden aan een nulde-orde houder, waarvan de uitgang umH
vergeleken wordt met de draaggolf c. De vertraging TPWM/2 modelleert hierbij
hoofdzakelijk de nodige rekentijd om een nieuwe duty ratio te berekenen op basis
van een bemonsterde stroomwaarde iˆ∗. Vergelijking van de regime duty ratio Um
met de draaggolf geeft de regime-uitgang Ym van de modulator. Behalve deze
regime-uitgang bevat de uitgang ym van de modulator nog een afwijking yˆm:
ym(t) = Ym + yˆm(t). (C.2)
De afwijking yˆm bestaat per modulatieperiode uit 2 pulsen met dezelfde breedte.
In figuur C.2 zijn deze pulsen aangeduid met 1a en 1b voor de eerste modulatiepe-
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Figuur C.1. Modulator en proces.
riode en met 2a en 2b voor de tweede modulatieperiode. Voor kleinsignaalafwij-
kingen kan de pulsrij yˆm benaderd worden door de impulsrij yˆ∗m. De oppervlakte
van elke impuls komt daarbij overeen met de oppervlakte van de overeenkomstige
puls; deze oppervlakte wordt bepaald door de snijpunten van Um en umH met de






Omdat de impulsrij yˆ∗m aan de uitgang van de modulator over het algemeen niet
synchroon is met de impulsrij uˆ∗m aan de ingang kan men geen pulstransfertfunctie
definie¨ren voor de modulator. Dit is echter we´l mogelijk indien de gezamenlijke
dynamica van de modulator en het (continue) proces beschouwd wordt. De laatste
golfvorm in figuur C.2 toont het antwoord van een zuivere integrator 1/s op de
impulsrij yˆ∗m gegenereerd door de modulator. De resulterende stuksgewijs conti-
nue golfvorm kan bemonsterd worden op de tijdstippen Tb, 2Tb, . . . . Dit resulteert
in de impulsrij iˆ∗, die de bemonsterde stroomafwijking voorstelt. Aldus bestaat
er een zinvolle pulstransfertfunctie GMP(z) tussen de ingaande impulsrij van de
modulator en de uitgaande impulsrij van het proces.
Om de pulstransfertfunctie GMP(z) voor de symmetrische aan-tijd driehoeksmo-
dulator van figuur C.2 af te leiden beschouwen we de stroomafwijking op het tijd-
stip 2Tb. Deze waarde kan afgeleid worden uit de stroomafwijking op het tijdstip
Tb en uit de bijdragen van de impulsen 1b en 2a aan de integrator:







De impulsrij gedefinieerd door (C.4) kan getransformeerd worden naar het z-
domein:







Dit resulteert in de pulstransfertfunctie GMP(z) tussen de ingaande impulsrij van









z2 − z . (C.6)
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Figuur C.2. Geı¨dealiseerde golfvormen voor een symmetrisch bemonsterde driehoeks-
modulator en een zuiver integrerend proces 1/s. Golfvormen: ingang um, regime-ingang
Um en bemonsterde kleinsignaalingang uˆ∗m van modulator; draaggolf c, uitgang nulde-
orde houder umH ; uitgang ym en regime-uitgang Ym van modulator; kleinsignaaluitgang
yˆm; geı¨dealiseerde kleinsignaaluitgang yˆ∗m; bemonsterde kleinsignaalstroom iˆ
∗.
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Het resultaat (C.6) is geldig voor een zuivere integrator, aangestuurd door een
symmetrische aan-tijd driehoeksmodulator. Bij een complementaire driehoeks-
modulator, zoals die gebruikt wordt voor de aansturing van een asymmetrische
brug, zijn de stuursignalen voor de hoge en lage schakelaar elk afkomstig van
een driehoeksmodulator. Er kan eenvoudig aangetoond worden dat de pulstrans-
fertfunctie (C.6) dezelfde is voor een symmetrische aan-tijd en een symmetrische
uit-tijd driehoeksmodulator indien de bemonstering gebeurt in het midden van de
draaggolf, zoals in figuur C.2 het geval is. De modulatoruitgangen yH en yL voor
de hoge en lage schakelaar respectievelijk kunnen daarbij de waarden 0 (‘uit’) of
1 (‘aan’) aannemen. De uitgang y van de complementaire driehoeksmodulator is
tevens de ingang van het integrerende proces en kan beschouwd worden als een
per unit spanning, begrensd tussen -1 en 1, die aangelegd wordt over de fase. In
het geval van een asymmetrische brug is het duidelijk dat:
y = yH + yL − 1. (C.7)
Immers, indien beide schakelaars aan staan (yH = yL = 1) is y = 1 en wordt een
per-unit spanning +1 over de fase geschakeld. Indien beide schakelaars uit staan
(yH = yL = 0) is y = −1 en wordt een per-unit spanning -1 over de fase gescha-
keld. Indien de uitgangen yH en yL verschillend zijn is y = 0, corresponderend
met een fasespanning die gelijk is aan 0 (vrijlooptoestand).
Voor het kleinsignaalgedrag wordt (C.7):
yˆ = yˆH + yˆL. (C.8)
Hiermee wordt de pulstransfertfunctie tussen de ingaande impulsrij van de com-
plementaire driehoeksmodulator en de uitgaande impulsrij van het proces dat door
deze modulator wordt aangestuurd:
Gcompldrieh(z) = 2Gdrieh(z) = Tb
z + 1
z2 − z . (C.9)
Verder moet er nog rekening gehouden worden met het feit dat de uitgang u van
de regelaar in de per-unit regelkring tussen -1 en 1 kan varie¨ren, terwijl de ingang
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Figuur C.3. Pulstransfertfunctie-componenten van de open kring.
Figuur C.4. Stroomregellus voor een complementaire driehoeksmodulator en integrerend
proces van motorfase, in per unit waarden.
Indien tenslotte de versterking Vdc/L van het integrerend proces in rekening wordt
gebracht, leidt dit tot de gezochte pulstransfertfunctie GMP(z) voor de comple-







z2 − z . (C.12)
De verschillende componenten van het open-kring proces zijn samengevat in fi-
guur C.3.
Refereren we de stroomwaarden van de open-loop dynamica van figuur C.1 naar





Op basis van (C.13) en figuur C.3 kan de per-unit kleinsignaal gesloten-kring






Tijdens een elektrische resonantie in een motorfase zijn de geleiders in de stator-
gleuven onderhevig aan een transversaal wisselveld. Figuur D.1 toont het resul-
taat van een eindige-elementenberekening waarbij een wisselstroom van 60 kHz
aan een ongealigneerde fase wordt opgedrongen. Hieruit blijkt dat het hoogfre-
quente veld gedeeltelijk door de statorgleuf loopt. Daarbij worden wervelstromen
geı¨nduceerd in de geleiders van de fasewikkeling. Dit hoogfrequente koperverlies
vormt aldus een extra verliesbijdrage in de demping van de resonantie.
Het doel van deze bijlage is het maken van een ruwe begroting van het wer-
velstroomverlies in het koper en dit te vergelijken met het ijzerverlies. Daarbij
wordt uitgegaan van de ongealigneerde stand van de rotor ten opzichte van de
gee¨xciteerde fase; in deze stand is het transversale veld in de gleuf het grootst en
kan dus het grootste koperverlies verwacht worden.
We beschouwen vooreerst een ronde geleider met diameter d in een uniform trans-
versaalveld met grootte B (dit veld is gelegen in een vlak dat loodrecht op de as
van de geleider staat). Indien de diameter d kleiner is dan 1.6 maal de indring-
diepte δ, kan een laagfrequentbenadering gebruikt worden voor de berekening van










Hierin staat lw1 voor de geleiderlengte en ρCu voor de resistiviteit van koper
(ρCu = 17.24 · 10−9 Ωm bij 25◦C). Bij het opdringen van een sinusoı¨daal
200
Figuur D.1. Transversaal veld in de statorgleuven bij de ongealigneerde positie van de
rotor ten opzichte van de gee¨xciteerde fase.
varie¨rend veld met frequentie ω kan het (gemiddelde) verlies geschreven worden






We beschouwen nu een halve statorgleuf met oppervlakte Sg, waarinNw geleiders
gelegen zijn. Het verlies in e´e´n geleider is gegeven door (D.2). Het verlies pCu




















De integraal in het rechterlid van (D.5) kan gemakkelijk berekend worden in de
postprocessing van een eindige-elementenberekening.
Deze methode wordt toegepast op het eindige-elementenmodel van de motor uit
de proefopstelling. Hierbij wordt aan fase A een wisselspanning van 200 V (am-
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plitude) opgedrongen met een frequentie van 60 kHz. Na de harmonische eindige-
elementenberekening wordt met behulp van (D.5) het verlies in een halve stat-
orgleuf van fase A berekend. Omdat de wikkeling van fase A in 4 halve stator-
gleuven ligt, moet het resultaat nog met 4 vermenigvuldigd worden. Dit geeft als
totaal wervelstroomverlies in de wikkeling van fase A:
PCu,A = 0.72 W. (D.6)
Uit de eindige-elementenberekening volgt ook de impedantie van fase A:
Z = 636 + j · 3162 Ω. (D.7)
Op basis van de (opgedrongen) spanning en de impedantie kan het totale ver-
lies berekend worden. Omdat echter in het eindige-elementenmodel het wervel-
stroomverlies in het koper niet in rekening gebracht wordt (dit wordt immers a
posteriori berekend) is dit verlies gelijk aan het ijzerverlies (op een verwaarloos-











636 + j · 3162
)
(D.9)
= 1.22 W. (D.10)
Uit de resultaten van het eindige-elementenmodel blijkt dat het ijzerverlies 70%
groter is dan het wervelstroomverlies in het koper. In werkelijkheid ligt dit per-
centage echter hoger. Dit heeft te maken met het feit dat (D.2) enkel geldig is
indien de verhouding van de diameter d van de geleiders tot de indringdiepte δ bij
de beschouwde frequentie kleiner is dan 1.6 [35]. In het geval van de motor uit de













Hierdoor kan niet meer aangenomen worden dat het transversaalveld niet beı¨nvloed
wordt door de wervelstromen in het koper, zoals eerder werd aangenomen. Bij
deze hoge frequenties zorgen de wervelstromen voor een afscherming, waardoor
de verliezen lager uitvallen. De vergelijking (D.2) geeft dus een overschatting
202
van het wervelstroomverlies in het koper. De werkelijke verhouding van ijzer- tot
koperverlies zal dus nog hoger liggen dan de eerder berekende factor 1.7.
De voorgaande berekeningen zijn uitgevoerd voor de motor uit de proefopstel-
ling. De resultaten kunnen echter anders uitvallen (d.w.z. het koperverlies kan
groter zijn dan het ijzerverlies) indien er gekozen wordt voor een andere geome-
trie of een andere diameter van de geleiders. Onderstellen we bijvoorbeeld dat
de geleiderdiameter d met een factor
√
2 toeneemt. Hierdoor verdubbelt de ge-
leidersectie en moet het aantal windingen Nw halveren om alle geleiders in de
statorgleuf te krijgen. Uit (D.5) volgt dan dat het koperverlies van de volledige
wikkeling verdubbelt. In de ongealigneerde positie kan het dus mogelijk zijn dat
het koperverlies het ijzerverlies domineert. Dit kan alleszins niet het geval zijn
in de gealigneerde positie. In de gealigneerde stand zal de verhouding van ijzer-
tot koperverliezen zeer groot zijn, omdat nagenoeg het volledige veld de smalle
luchtspleet oversteekt; in de statorgleuven is er immers quasi geen transversaal-
veld aanwezig.
Bijlage E
Meting van equivalente capaciteit
De (ongedempte) eigenfrequentie van een onbekrachtigde fase is bepaald door de
fase-inductantie en een equivalente capaciteit Ceq. Deze equivalente capaciteit is
voornamelijk samengesteld uit de capaciteiten van de uitgeschakelde IGBTs en
vrijloopdiodes, uit de kabelcapaciteit en de eigencapaciteit van de fasewikkeling,
zie figuur 3.2.
E.1 Capaciteit van de schakelaars
In paragraaf 3.2.1 wordt aangehaald dat de capaciteit van de vermogenselektro-
nische schakelaars sterk afhankelijk is van de spanning over deze componenten.
Omdat de datasheet voor de schakelaars uit de proefopstelling geen gegevens ver-
meldt over de capaciteiten werden deze opgemeten met behulp van de meetop-
stelling van figuur E.1.
Met behulp van een spanningsbron kan een gelijkspanning tussen 0 en 200 V aan-
gelegd worden over een schakelaar. In het geval van een IGBT wordt de gate
kortgesloten met de source, zodat de schakelaar niet in geleiding kan treden. Een
functiegenerator superponeert op de gelijkspanning een blokvormige spanning
Vgen met een frequentie van 10 kHz en een amplitude van 1 V. Een condensa-
tor met waarde 100 nF zorgt ervoor dat enkel deze wisselspanningscomponente
wordt doorgelaten. Met behulp van een oscilloscoop wordt de spanning Vm ge-
meten over een capaciteit Ct. De eigencapaciteit van de gebruikte (10x-)probe
bedraagt volgens de fabrikant van de oscilloscoop 9.5 pF.
De golfvormen van de opgedrongen wisselspanning Vgen en de gemeten spanning
Vm worden getoond in figuur E.2. De grootte van de stappen in de spanning Vm
wordt bepaald door de capacitieve spanningsdeler van de te meten capaciteit met
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Figuur E.1. Opstelling voor de meting van de capaciteit van een IGBT.
Figuur E.2. Gemeten golfvormen.




CD.U.T. + (Ct + Csc)
(E.1)
De capaciteit Ct is zodanig gekozen dat de noemer van (E.1) ongeveer dubbel
zo groot is als de capaciteit van de schakelaar, wat leidt tot een sterke variatie
van Vm als functie van de opgedrongen gelijkspanning. Het exponentie¨le verloop
van de spanning tussen de stappen wordt bepaald door de tijdsconstante van de
parallelcapaciteit Ct + Csc en de weerstand 100 kΩ. Deze weerstand dient voor
de verhoging van de lage uitgangsimpedantie van de gelijkspanningsbron. In een
the´veninequivalent staat deze uitgangsweerstand immers in parallel met de capa-
citieve impedantie van de schakelaar.
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Figuur E.3. Mogelijke configuratie van de fasegeleiders in de motorkabel.
Met behulp van (E.1) kan de capaciteit van de schakelaar als functie van de ge-
lijkspanning worden berekend. De convertor in de proefopstelling bestaat uit Fair-
child smart power modules van het type FCSA50SN60. De opgemeten capaciteit
van een IGBT en diode uit een module is gegeven in figuur 3.4 op p. 49.
E.2 Kabel- en wikkelingscapaciteit
Omdat de capaciteit van de motorkabel onafhankelijk is van de spanning, kan
deze rechtstreeks gemeten worden met behulp van een LRC meter, eveneens bij
frequentie 10 kHz. De resultaten zijn gegeven in tabel 3.1. Uit de opgemeten
waarden blijkt dat de kabelcapaciteit van fase A aanzienlijk lager is dan deze van
de andere fasen. Dit verschil kan verklaard worden door de configuratie van de ge-
leiders in de motorkabel. Een mogelijke configuratie is weergegeven in figuur E.3.
Hierbij is de afstand tussen de geleiders van fase A groter dan de afstand tussen
de geleiders van fasenB en C. Dit leidt tot een lagere capaciteitswaarde voor fase
A in tabel 3.1.
De eigencapaciteit van een fasewikkeling kan berekend worden met behulp van






De eigenfrequentie van een fasewikkeling kan opgemeten worden met de meetop-
stelling van figuur E.4.
De functiegenerator genereert een sinusoı¨dale spanning Vgen waarvan de frequen-
tie gevarieerd wordt over een bepaald bereik. Omdat de karakteristieke impedantie
van de fasewikkeling verschillende malen groter kan zijn dan de 50 Ω uitgangs-
impedantie van de generator, wordt deze laatste verhoogd door middel van een
100 kΩ weerstand.
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Figuur E.4. Opstelling voor de meting van de eigenfrequentie van een fasewikkeling.
Met een scoopprobe wordt de spanning over de fasewikkeling gemeten. Deze is





Hierin stelt ZLC de parallel-impedantie voor van de fasewikkeling met de (goed
gekende) externe capaciteit Cext en de probecapaciteit Csc.
Wegens de zeer grote waarde van de uitgangsweerstand geldt
ZLC ≈ 105 Vm
Vgen
. (E.4)
Figuur E.5 toont de opgemeten amplitude en fase van ZLC voor de wikkeling
van fase B. Bij de resonantiefrequentie 30.9 kHz is de amplitude maximaal en
bedraagt de fase 0◦ (resistief gedrag). De resonantiepiek is vrij uitgesproken om-
dat de meting gebeurde bij de ongealigneerde stand van de motor. In deze stand
domineert de luchtspleet in het magnetische circuit. Dit resulteert in een hoge
kwaliteitsfactor van de resonantie (vergeleken met een meting in de gealigneerde
positie), waardoor de resonantiefrequentie nauwkeurig te bepalen is.
In figuur E.4 werd een externe condensator met waarde 2.2 nF in parallel met de
wikkeling geplaatst. Bij de resulterende frequentie 30.9 kHz kan de inductantie
gemakkelijk gemeten worden met een LRC meter:
Lw(30 kHz) = 11 mH. (E.5)
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Figuur E.5. Impedantie van fasewikkeling B als functie van de frequentie.




− Cext − Csc (E.6)
=
1
11 · 10−3(2pi · 30.9 · 103)2 − 2200 pF− 9.6 pF (E.7)
= 202 pF. (E.8)
Omdat de verschillende fasen in de motor inductief gekoppeld zijn met elkaar,
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is (E.8) in feite een equivalente capaciteit die naast de werkelijke eigencapaciteit
tevens de (getransformeerde) bijdragen bevat van de eigencapaciteiten van de an-
dere fasen. Omdat de inductieve koppeling tussen de fasen van de motor echter

































+ . . . , 0 < |z| < pi. (F.5)
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